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1.1 研究背景
1.1.1 エネルギー資源と照明
人類のエネルギー消費は，社会の発展に伴って増加の一途をたどり，エネルギー資源枯渇
への懸念や環境問題を引き起こしている。
現在，一次エネルギーとして使用しているエネルギーのうち，8割以上を石炭，石油，天
然ガスといった化石燃料により賄っている (1)。各国のエネルギー消費は概ね GDPと相関を
持っていると考えられており，経済発展が進むほど，消費エネルギーは増大していく。OECD
加盟国においては GDPの増加が小幅にとどまっている事に加え，各国の省エネルギー化へ
の取り組みが功を奏し，2000年頃から消費エネルギーは大きく増加していない。しかしな
がら，2030年における世界全体の消費エネルギーは，アジア大洋州の経済発展に伴い 2016
年と比較して 1.3倍程度となると想定されている。化石燃料は動植物等の死骸が地中に堆積
し，長い年月を経ることで形成されたと考えられており，枯渇型エネルギーである。現在の
試算によれば，その採掘可能年数は 50年程度と考えられている (2)。このようにエネルギー
源を化石燃料に頼った現状は持続可能性が低い状況である。
一方で，化石燃料を燃焼させることにより，エネルギーを得るが，化石燃料に含まれる炭
素が二酸化炭素となり，大気に排出される。二酸化炭素は温室効果ガスであり，人間活動に
より排出された二酸化炭素は大気温度の上昇を引き起こす。人間活動により排出される温室
効果ガスは，二酸化炭素以外に図 1.1に示すような種類がある (3)。この図から分かるように
化石燃料由来の二酸化炭素が約 65 %を占めている。気候変動に与える影響力の定量的な指
標として，気候変動に関する政府間パネル (IPCC)の第 1次評価報告書 (AR1)で放射強制力
が定義された (4)。気候変動に影響を与える要素は，人為起源のものと自然起源のものがあり，
各要素が地球へ流入あるいは流出するエネルギーに影響を与える。流出入の収支を合計した
ものが放射強制力であり，これが正となると流入が多く温暖化していくことになる。2014年
に発行された IPCCの第 5次評価報告書 (AR5)によれば，放射強制力は正であり温暖化が進
んでいることが示されている。また，温室効果ガスの増加は，放射強制力の増加に最も影響
を与えたと考えられている。地球の大気温度は産業革命前と比較し 1℃強上昇しており，二
酸化炭素の濃度としては 280 ppmから 400 ppm程度まで 1.5倍程度に増加している。これら
の温暖化の原因は，人為起源であることがほぼ確実であると考えられている。また，今後の
1
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図 1.1 人為起源の温室効果ガスの総排出量に占めるガスの種類別の割合
二酸化炭素濃度について，IPCCのAR5で 4つのシナリオが報告されており，代表濃度経路
(Representative Concentration Pathways:RCP)と呼ばれている。RCPは，気温が一定に保たれ
ていると考えられている産業革命以前と比較して，今世紀末の時点での放射強制力の増加
量で分類され，将来あり得ると考えられる上限 (RCP8.5)と下限 (RCP2.6)，中間に RCP4.5,
6.0が設定されている。ここで，RCPに続く値が，放射強制力 (単位はW/m2)の増加量に対
応している。上限となるのは，有効な気候変動対策がとられない場合であり，下限となるの
は非常に多くの気候変動対策をとった場合となる。図 1.2は，RCPシナリオ別温度上昇予測
をグラフ化したものである (4)。2100年における不連続は，モデルの数が異なるためであり，
物理的な意味はない。将来の気温を予測する際に用いるモデルは，現在までの観測結果と照
図 1.2 RCPシナリオ別温度上昇予測
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らし合わせて，シミュレーションの結果が正しいか確認することで検証されている。図 1.2
から，21世紀末の気温はどのシナリオとなっても現在より上昇することが分かる。IPCCの
AR5では，それぞれの RCPシナリオに基づき，気候予測を行なっており，温暖化によって
発生する様々な影響が検討されている。温暖化による影響は多岐にわたり，猛暑日の増加や
極端な異常気象の発生頻度の増加，生態系への影響，極地の氷が融解する事で発生する海水
面の上昇等があげられる。大気中の二酸化炭素の吸収は，グリーンカーボンと呼ばれる森林
等による吸収と，ブルーカーボンと呼ばれる海中による吸収があるが，海中へ吸収される二
酸化炭素の増加により海の pH値が下がり酸性化が進んでいる。海の酸性化により海洋生物
への影響も懸念されている (5)。
温暖化対策は，人間活動による温室効果ガスの排出を削減する緩和策と防災対策や高温環
境での栽培に適した農作物への植え替え等を進める適応策に分けられる。現在，主に取り組
まれている対策は緩和策であり，2016年に開催された第 21回気候変動枠組み条約締約国会
議 (COP21)では，温暖化による温度上昇を 2 ◦Cより十分低く保ち，可能であれば 1.5 ◦C以
下に抑えられるよう，温室効果ガスの排出量削減を目標としている。これらの取り組みは，
先進国に加え，発展途上国にも努力を促す内容となっており，画期的である。温室効果ガス
の排出量は，各国の目標に従って削減を進めることになる。ただし，現状は各国の削減量を
足し合わせても目標は未達成の状況であり，さらなる削減の取り組みが欠かせない。
図 1.3 RCPシナリオ別 CO2排出量
図 1.3は，各RCPシナリオにおけるCO2排出量のグラフである (4)。図 1.2, 1.3から，温度
上昇を 1.5 ◦Cに抑えるためには，RCP2.6シナリオとほぼ同じような濃度経路をたどる必要
があり，今世紀後半には，ゼロエミッションを達成する必要があることが分かる。
こうした状況の中で，世界的に一次エネルギーを太陽光，水力，風力，地熱発電といった
再生可能エネルギーから供給しようとする試みが推進されている。再生可能エネルギーの開
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発は着々と進められ，発電コストは化石燃料に匹敵するほど低減されている。再生可能エネ
ルギーの普及は拡大しつつあるが，発電量が環境に左右されるため供給の安定性に課題があ
る。また，敷地面積や設置箇所等に制限が加わるため，100 %再生可能エネルギーによる供
給を達成するまでの道のりは長い。
その一方で，消費エネルギー自体を低減する省エネルギー化も重要となっており，様々な
分野でエネルギーの効率的な使用を目指した取り組みがなされている。照明による電力消費
は総消費電力の 2割程度であり，高効率な照明器具を用いることは，CO2排出量の削減効果
が高いと考えられている。いまなお，技術開発が進展しているLEDは，発光効率が 100 lm/W
程度となっており，白熱電球の約 1/6，蛍光灯の約 1/2の消費電力となっている。日本国内
において，現在使用されている照明器具を LEDに置き換えた場合，総電力量の 10 %を削減
できるとの試算もある。従来，LEDの導入コストは高額であり，普及の足かせとなってい
たが，徐々にローコストとなっており，さらなる普及が期待できる。このような状況におい
て，LED照明の高効率化を推し進め，さらに低コストな照明を実現することは重要な課題
であると言える。
1.1.2 LEDの応用範囲
LEDは従来の光源と比較して，省電力，長寿命といったメリットをもつため，照明器具の省
エネルギー化への対応として，白熱灯や蛍光灯に代わり，LED照明が注目されている (6, 7, 8, 9)。
表 1.1に LEDと既存光源の比較表を示す。既存光源では，蛍光ランプや HIDランプの発
光効率が高いが，LEDの製造技術の発展により，LEDの発光効率は既存ランプの効率を上
回りつつある。また，寿命に関しても数万時間と長いため，ランプ製造によるエネルギー消
費も抑えられ，省エネルギー化に貢献できる。演色性に関しても，蛍光素材を工夫すること
で，白熱電球と比較して遜色のないレベルまで向上している。
表 1.1 LEDと既存光源の比較XXXXXXXXXX特性項目
光源 擬似白色パワー
LED(照明用) 白熱電球
蛍光ランプ
(通常タイプ) HIDランプ
発光強度 1,718 lm(13 W)
800 lm
(50 W)
3,100 lm
(40 W)
40,000 lm
(400 W)
発光効率 100～200 lm/W 17 lm/W 40～110 lm/W 110～130 lm/W
エネルギー変換率
(ランプ効率) 15～30 % 2.5 % 6～16 % 16～19 %
発光スペクトル
470 nmと
575 nmに
2つのピーク
400 nmから
700 nmまで
単調に増加
蛍光体の 2つの
ピークと 440 nm,
550 nm, 570 nmの
水銀の輝線が
重なる
600nm付近に
2つのピークが
あり，
比較的連続的に
分布
演色性 70～90 100 61～74 65～70
寿命 数万時間 1,000時間 12,000時間 12,000時間
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図 1.4 国内における照明器具の出荷台数
図 1.4は，国内における LED照明器具と従来の照明器具の出荷台数である (10)。近年，新た
に出荷される照明器具のほとんどが LED照明器具となっており，2017年の出荷台数の 90 %
以上が，LED照明器具となっている。このように一般向けの照明器具については，従来の
照明器具からの置き換えが進んでいるのが現状である。
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図 1.5 国内における電球，ランプの出荷台数
図 1.5は，電球，ランプの出荷台数である (10)。照明器具の LEDへの置き換えが進みラン
プが長寿命化したことで，電球およびランプの需要が年々減少していることが分かる。ただ
し，すでに販売されている従来の照明器具の継続的な使用は相当数あるとみられ，交換用の
白熱電球や蛍光灯の需要も残ると考えられている。また，図 1.6に高輝度 LED素子の世界
市場予測を示す (11)。どのアプリケーションにおいても高輝度 LED素子の需要は増加すると
予測されている。このように国内だけでなく，世界的に LEDの需要は伸びており，こうし
た需要に応えるためにも，LED照明のさらなる高効率化，低コスト化が求められる。
高い照度が必要となる用途には，High Intensity Dischargeランプ (HIDランプ)が用いられ，
水銀ランプ，メタルハライドランプ，高圧ナトリウムランプといった種類がある。図 1.7に
従来のHID投光器を示す (12)。こうした高輝度照明の市場は，照明市場全体の約 15 %を占め
5
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図 1.6 高輝度 LED素子の世界市場予測
図 1.7 HID投光器 図 1.8 LED投光器
ており，LED化し発光効率を向上させることで省エネルギー化することが望まれる。LED
は熱に弱いため，高輝度を出力するためには，排熱を考慮しなければならず，従来は置き換
えが難しいと考えられてきた。しかしながら，発光効率の向上，筐体やヒートシンクの工夫
によって，道路灯や競技場照明，投光器といった分野にも LEDが使用されるようになって
きている (13)。
図 1.8に LED投光器を示す (14)。現在の LEDランプは従来の光源と比較して，1つの素子
の発光強度は低く表 1.1に示したように，HIDランプと比較すると 1/20程度しかない。こ
のため，同じ照度を得るために直並列接続が必要となるが，このような接続は，面での発光
が可能であり，広い範囲を一定の照度で照らす用途に適している。また，配向性を工夫する
ことで狭い角度での発光も可能であり，設計の柔軟性を有している。
蛍光ランプや HIDランプは，LEDより発光効率の高いものがあり，省エネルギーという
観点では，利用価値が高いと言える。これらのランプの発光原理は，以下のようになってい
る。まず，熱せられたフィラメントから飛び出した電子が，管に封入されている水銀にぶつ
かることで紫外線を発する。次にその紫外線が蛍光体により可視光に変換される。このよう
にして，蛍光ランプ，HIDランプは発光している。このため，蛍光ランプ，HIDランプには
6
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水銀が含まれていることになる。
1956年，熊本県水俣市でメチル水銀による公害が発生し，水銀による環境汚染が問題と
なった。このため，2013年 10月に熊本市と水俣市で開催された外交会議において「水銀に
関する水俣条約」（Minamata Convention on Mercury）が採択された (15)。この条約は，2017
年 8月 16日に発効され，2021年以降，水銀灯の製造および輸出入が禁止となる。市販の蛍
光ランプ，メタルハライドランプ，高圧ナトリウムランプ等は，水銀の含有量を低減する取
り組みを進め規制値よりも低くなっているため，規制の対象外となっている。しかしながら，
より環境性能を考慮するならば，高輝度 LEDランプへの置き換えが進むものと考えられる。
このように，今後高輝度 LEDランプの需要は増加していくと考えられ，さらなる普及には
低コスト化した LED照明の開発が重要となってくることが分かる。
高輝度照明には特殊な用途も存在し，漁業用照明 (16) や舞台用照明にも用いられている。
図 1.9に漁業用照明の使用例を示す。漁業用照明は空中灯と呼ばれる船上に配置する照明と，
水中灯と呼ばれる水中に配置する照明の 2種類がある。図 1.10に漁業用照明の使用方法の
概略図を示した。水中灯は海底から徐々に輝度を落としながら，上昇させる。魚が光に集ま
ることを利用して，このように操作することで，船の近くに魚を集めることができる。水面
に近づくと空中灯に照らされた範囲に魚が浮上し，魚を捕まえることができるようになって
いる。一方で，漁船漁業における漁労支出の約 2割を占める燃油の価格変動は，漁業経営に
大きな影響を与えている (17)。船上発電機の燃油消費量の削減のために，照明器具およびそ
の電源の高効率化が求められている。
また，舞台用照明も演出のためにフェードさせながら暗転する必要がある。このように高
輝度照明の特定分野ではあるが，照明の輝度を徐々に変化させる必要性があり，照明の調光
機能は重要な機能の 1つと言える。
図 1.9 漁業用照明
魚群
威嚇ゾーン
水中灯
空中灯
図 1.10 漁業用照明の使用例
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1.1.3 LED駆動電源
LED素子は高効率，長寿命といった特長を持ち，価格も低下してきているため，LED照明
器具の普及が進んできている。こうした LED照明の普及に応じて，LED駆動電源に関連す
る文献が盛んに発表されている (18, 19, 20)。LED駆動電源に求められる性能は，LED素子の特長
を活かすため，高効率かつ長寿命であることが求められる。このため，LED駆動電源の高効
率化，長寿命化といった性能を求める研究が行われている。長寿命化に関しては，電源の構
成要素である電解コンデンサを用いないような回路トポロジーが提案されている (21, 22, 23, 24)。
LED素子のもう 1つの特長は，瞬時の再点灯が可能であり調光が容易であることである。
このため，照度センサや人感センサ等と組み合わせることで，人がいるときは高めの照度で
発光し，人がいないときは照度を落とす，あるいは消灯するといった，必要なときに必要な
照度へと調光するような用途へ簡単に応用できる。また，1.1.2節で述べたように，漁業用
照明や舞台照明においても調光性能は重要である。こうした用途へ応用できるように，電源
の変換効率が高い調光法や TRIACと呼ばれる従来の調光手法に対応した電源や並列接続さ
れた LEDの各電流を高い精度で制御可能な電源の提案が行われている (25, 26, 27)。また，こう
した特性を活かして，LCDのバックライトとして LEDを用い，高速に調光できるバックラ
イト用 LED駆動電源も提案されている (28)。新日本無線でも人感センサを取り入れた LED照
明器具の実験機を開発し，正門の照明として利用している。人が近づくタイミングで照度を
上げることで，余分な電力を削減できる省エネルギーな照明となっており，LEDの省エネ
ルギー性との相乗効果が得られている。その他にも，920MHzの特定小電力無線を用いた通
信可能な LED照明等も開発している。
1.1.2節で述べたように，高輝度ランプについては，環境汚染の少ない LEDランプへの置
き換えが今後ますます進むと考えられる。高輝度 LED照明の中でも 100 Wを超える消費電
力の大きな照明駆動電源としては，変換器を二段直列にした構成が広く用いられている (18)。
これは，一段目で交流入力側の力率改善を行い，二段目で直流出力側の電流制御を行うため
である。このような構成にすることで，一段目の動作は力率改善に特化し，二段目は LED
への直流出力へ特化することができるため，それぞれの特性を向上させることができる。ま
た，必要となる機能を絞ることで，設計の自由度も上がり，効率向上へ注力することもでき
る。しかしながら，この回路トポロジーは変換器を直列に接続する必要があり，一段で構成
された電源と比較すると効率的には不利な回路トポロジーである。
二段直列接続することで発生するデメリットを回避するため，一段回路構成を基本にした，
新しい回路トポロジーも提案されている。例としてフォワード型コンバータとフライバック
型コンバータを 1つの能動素子で駆動する一段回路 (29)や LLC共振ハーフブリッジ回路に力
率改善回路（PFC）を取り込んだ回路等があげられる (30, 31)。しかし，こうした回路は制御方
法や回路構成が複雑化してしまう。また，回路構成が複雑化することで必要となる部品点数
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が増え，コスト，電力密度的にも不利となる可能性がある。
一段回路構成で，高効率，低コストを両立する回路も提案されている。LEDの特性を利
用し，LED順電圧をブリッジダイオードによる整流回路で供給し，LED電流をフライバッ
ク型コンバータで供給する回路である (32)。ただし，この回路は LED順電圧が交流電源を整
流した電圧とほぼ同程度の電圧である必要がある。また，ブリッジダイオードにより整流さ
れた電圧を出力に用いているため，力率が低く，25 W以上の電力では，高調波電流規制を
満たせない。さらに出力が非絶縁であるため，使用範囲が限定されてしまう。
一段回路構成としてよく用いられる方法として，フライバック型コンバータがあげられ
る。フライバック型コンバータは，部品点数が少なく，低コストで構成することができる。
スイッチングを電流不連続モードで動作させる場合，簡単な制御で高力率を実現することも
できる。ただし，一段のフライバック型コンバータで出力できる電力は 150 W程度までで
あり，さらなる高出力が必要となる場合，別の方法を検討する必要がある。
文献 (32)で提案された回路の課題をGwan-chi Janeらは，フライバック型コンバータを並
列接続する構成の電源とすることで，解決する手法を提案している (33)。この手法は，2台の
一段回路構成のフライバック型コンバータを出力側で直列接続し，LED順電圧と制御対象で
ある LED電流をそれぞれのコンバータで制御している。このため，150 W以上の高出力が
可能となり，さらに変換器での損失を二段直列構成に比べて低くできる特長をもつ。この回
路トポロジーを用いて，LEDの電流を調光し照度を落とした場合，LEDの順電圧を出力し
ているフライバック型コンバータと比較して，電流制御側のフライバック型コンバータの出
力電力のほうがより出力電力が減少する。このため，電流制御側のフライバック型コンバー
タのスイッチのオン時間が十分確保できず，電流の調光範囲が狭くなるという課題が残って
いる。
1.2 研究目的
1.1.1節で述べたように，今後も世界的なエネルギー需要は増加していくと考えられる。し
かし，現在のように化石燃料に頼ったエネルギー消費を前提とした場合，化石燃料の枯渇，
温室効果ガスによる環境破壊といった問題が今後深刻化していく。再生可能エネルギーを利
用することで，こうした課題に対応する取り組みも行われているが，その一方で省エネル
ギー化も重要なテーマとなっている。様々な分野において，すでに省エネルギー化が推進さ
れているが，さらなる省エネルギー化が求められる。
このような状況下で，照明器具の省エネルギー化への対応として，白熱灯や蛍光灯に代わ
り，より発光効率の高い LED照明が注目されている。LED照明は高効率，長寿命といった
特長を持ち，価格も低下してきているため，LED照明の普及が進んできている。国内におい
てはすでに新たに導入される照明器具として，LED照明の割合が 9割以上を占めるほどに
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なっている。さらに，2013年に水銀に関する水俣条約が採択され (15)，水銀灯は 2021年以降
に製造禁止となる見込みである。このため，高輝度な照明器具の LEDへの置き換えが，今
後ますます進むと考えられる。
本論文では，調光範囲の確保を目的とした協調制御を用いた一段並列構成の LED照明駆
動電源について述べる。電源は，文献 (33)で提案された DC / DCコンバータを入力側で並
列接続し，出力側で直列接続した構成を基本としている。本論文では，各コンバータの出力
電圧および電流の制御を参照電流値に応じて可変する協調制御法を提案し，低電流時に各コ
ンバータのスイッチング素子のオン時間を確保し安定して定電流駆動できる特長を有する。
非絶縁型および絶縁型電源の検討を行い，実用性を検証する。
1.3 本論文の概要
本論文は，6章から構成されており，各章の概要は以下の通りである。
第 1章は，消費エネルギーの増大にともなう化石燃料の枯渇，温暖化ガス排出による気候
変動について述べる。地球環境の保全のため，再生可能エネルギーの導入が進められている
が，消費エネルギーの削減も重要であり，省エネルギー化可能な LED照明の普及が重要で
あることを示す。また，LED駆動電源の研究動向について説明する。さらに，本論文の目
的と論文の概要を述べる。
第 2章では，LEDの発光原理について説明し，LEDを駆動する電源回路について説明す
る。また，高輝度 LED駆動電源において，一般的に用いられている二段直列接続回路につ
いて説明し，力率改善回路の必要性について述べる。また，二段直列接続回路と比較して，
電力変換効率が優れる一段並列接続回路について述べ，一段並列接続回路による調光制御に
関する課題について説明する。
第 3章では，非絶縁型の DC / DCコンバータと絶縁型の DC / DCコンバータを用いた，
一段並列型 LED駆動電源を検討する。スイッチング方式は，電流不連続モード (Discontin-
uous Conduction Mode : DCM)を用い，各コンバータについて簡易な制御方法で力率を改善
する。各コンバータの出力電圧および電流の制御を参照電流値に応じて可変する協調制御
法を提案し，設計手法について述べる。計算機シミュレーションおよび実験により，提案す
る LED駆動電源の制御法の有効性を確認し，提案する協調制御法により LED定格電流の
1∼100 %の広範囲の調光範囲を実現できることを明らかにする。また，いずれの参照電流値
においても目標値に追従しながら，電源電流が IEC61000-3-2の規格を満たすことを確認す
る。さらに損失分析から，スイッチング素子による損失の割合が高いことを示し，スイッチ
ング素子を Si-MOSFETから SiC-MOSFETに置き換えることで，電力変換効率が向上する
ことを実験により示す。また，低出力時の電力変換効率を改善する手法として可変スイッチ
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ング周波数制御法を提案し，低出力時のスイッチング損失を低減し効率改善できることを明
らかにする。
第 4章では，絶縁型のフライバック型コンバータを用いた，一段並列接続型 LED駆動電
源を検討する。LED駆動電源としての汎用性を確保するため，絶縁型の電源を検討する。
電力変換効率を向上させるため，スイッチング方式は，電流臨界モード (Critical Conduc-
tion Mode : CRM)を用いている。提案する協調制御法と設計手法について述べ，計算機シ
ミュレーションによりその有効性を確認する。また，提案する協調制御法を用いることで，
オン時間の最小値を 1 µs以上確保しながら，最大出力電流の 10 %～100 %まで電流を安定
に制御できることを示す。
第 5章では，簡易オン時間制御を用いた絶縁型の一段並列接続型 LED駆動電源を検討す
る。電力変換効率のさらなる向上を目的とし，出力電力を均等化した，新しい協調制御法
を提案する。また，オン時間制御を簡易にすることで，電力変換効率が向上することを示
す。簡易オン時間制御により，入力電流において高調波歪みが発生するが，IEC61000-3-2の
Class C規格内に抑えられることをシミュレーションと実験により示す。提案する制御法に
ついて，計算機シミュレーションし，その有効性を確認する。また，試作機により，最大出
力電力時に 93.5 %程度の電力変換効率となり，調光範囲 0.2 Aから 1.5 Aで制御可能である
ことを明らかにする。
第 6章では，本論文で得られた研究成果について述べる。
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第2章 従来のLED駆動電源の特徴と課題
2.1 LEDの発光原理と電気的特性
1907年，イギリスの Roundにより，LEDの発光現象が発見された (34)。Roundは鉱石ラジ
オに用いる検波回路用のショットキーダイオードを探していた際，半導体として SiC結晶を
用いたところ，発光現象が確認された。この発光現象は，ロシアの Lossevにより詳細に観
察され，白熱現象とは異なることが分かったが，原理は解明されなかった (35)。
1962年，Holonyakらによって，初めて PN接合における可視光の LEDが報告された (36)。
この LEDはGaAsPの半導体で構成されており，発光色は赤色であった。その後，1968年に
黄緑色，1972年に黄色，1985年に橙色の LEDが発明された。しかしながら，これらの光源
は従来の白色光源ではないため，表示用光源等の特殊用途に限られていた。こうした状況の
中，1993年，世界に先駆けて中村修二がGaInNを用いた高輝度青色 LEDを実用化した。青
色 LEDが実用化されたことで，黄色蛍光体との組み合わせにより，高効率な白色 LEDを実
現することが可能となった。
LEDの特徴として，省エネルギーの光源であることに加え，長寿命であることがあげら
れる。主要な光源の寿命は，白熱電球で 1,000～2,000時間，蛍光灯が 6,000～12,000時間，
LEDが 40,000～50,000時間程度とされており，他の光源に比べ長寿命であることが分かる。
このため，頻繁なメンテナンスが不要で，維持管理が従来と比較して容易になる。さらに蛍
光灯に用いられる水銀も含まれていないため，環境汚染も引き起こさない。このようなメ
リットがあるため，LEDは一般照明用として欠かせない存在となっている。
LEDはダイオードと同様の構造をしており，真性半導体に不純物をドープすることで，P
型半導体領域とN型半導体領域を作り PN接合を形成している。P型半導体に用いる不純物
をアクセプタ，N型半導体に用いる不純物をドナーと呼び，それぞれ正孔と電子を生じさせ
る (37)。図 2.1は，PN接合におけるポテンシャル図である (38)。EC は，伝導帯の底のポテン
シャル，EVは，価電子帯の上端のポテンシャル，EFは，フェルミ順位である。P型とN型
の半導体を接合させると，EFが一致するようにポテンシャルが変化する。この際，P型と
N型の間には空乏層が生じ，ビルトインポテンシャル VDが生じる。WDは空乏層幅である。
また，ECと EVの差をバンドギャップと呼び，Egと表す。バンドギャップには電子が存在す
ることができず，価電子帯か伝導帯のどちらかに存在することになる。
図 2.1の (a)は，PN接合にバイアスがかかっていない状態であり，VDによって PN間に障
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図 2.1 PN接合のポテンシャル図
壁が生じている。この障壁により N型に存在する電子は移動できず，電流は流れない。(b)
は PN接合に順方向の電圧を印加した場合の図で，印加電圧により障壁が低下している状態
である。この状態になると電子が移動できるようになり，電流が流れ始める。電流は，N型
に存在する電子と P型に存在する正孔が再結合することによって流れ，価電子帯に存在する
電子は Eg を失うことになる。この際に放出する電磁波が LEDの光源となる。光のエネル
ギーは振動数 νとプランク定数 hの積によって表されるため，Egと振動数には以下の関係
が成り立つ。
Eg ≈ hν (2.1)
(2.1)式から，LEDが発する光の波長は，Egから決まることが分かる。Egは，半導体の素材
や結晶構造によって決まるため，LEDの光は非常に狭帯域なスペクトルであり，純度の高
い光色となる。
不純物濃度が高い場合，フェルミ準位は各バンドの近傍に位置するため，ビルトインポテ
ンシャルは，バンドギャップとほぼ同じ値になる。したがって，ダイオードが電流を流し始
める順方向電圧 VFは，近似的に半導体のエネルギーギャップ Egによって表すことができ，
以下の式となる。
VF ≈
Eg
e
(2.2)
ここで，eは電気素量であり，1.602× 10−16 Cである。Egは，半導体の種類によって異なり，
Siでは 1.1 eV程度である。(2.1), (2.2)式から，光のエネルギーが高い青や紫といった色を発
光するためには，Egが高い必要があり，ダイオードの順方向電圧 VFも高くなることが分か
る。青色の波長である 470 nmで VFは，2.6 V程度，赤色の波長である 650 nmで 1.9 V程
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度となる。このように，LEDの特性である光色と順方向電圧は，Egによって決まっており，
Egが重要な値であることが分かる。
光源の効率は，発光効率で表すことができる。発光効率とは，光源に与える単位電力 (W)
当たりの全光束であり，単位は lm/Wである。LEDは，従来の電球や蛍光ランプと比較し
て，赤外線や熱を放射しにくいため，電気エネルギーから光への変換効率が高い照明と言え
る (39)。LEDとその他の光源を比較する際，照明としての利用を考慮して，白色 LEDの発光
効率で比較することが多い。前述のように LEDは単色光源であるため，様々な波長を含む
白色を LED単体では発光することはできない。白色 LEDを構成する代表的な方式は 3種類
あり，励起方式と呼ばれる，青色 LED+黄色蛍光体あるいは紫外 LED＋赤，緑，青色蛍光体
の 2種類，混光方式と呼ばれる，赤，青，緑 LEDの混光によるものがある。この中で，青
色 LED+黄色蛍光体の構成が最も発光効率が高く現在の主流の方式となっている。この方式
は，人間の目の感度を利用したもので，黄色の波長は赤と緑の錐体を刺激することができる
ため，これに青色を加えることで白色を疑似的に得ることができる。ただし，青色 LED+黄
色蛍光体の構成は演色性が低くなり，正しい物体の色を反映しづらい。演色性を向上させる
には，蛍光体の種類を増やしたり，LEDの発光色を増やしたりする方法があるが，発光効
率とトレードオフの関係にある。
図 2.2は，白色 LEDと従来の光源の発光効率を比較したグラフである (40)。白色 LEDが開
発された当初は，発光効率は低く 10 lm/W程度であったが，数年のうちに急激に向上して
いることが分かる。このグラフは 2007年頃までのグラフであり，白色 LEDの発光効率は
図 2.2 白色 LED発光効率の向上
すでに 200 lm/W程度まで向上しており，最も効率の良い光源と言えるまでになっている。
図 2.3は，LEDの供給電力に対する消費エネルギーバランスで，発光効率が 100 lm/Wの青
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図 2.3 LEDの供給電力に対する消費エネルギーバランス例
色 LED+黄色蛍光体方式の例である (41)。70 %が損失となっていることが分かる。これらの
損失は熱として消費される。ただし，この効率は LED単体の効率であり，電源回路の効率や
照明器具の光学的効率等によって損失はさらに増加する。こうした損失を低減することで，
最終的には 300 lm/W程度の効率が実現できると考えられている。
2.2 駆動対象のLED投光器
本論文で駆動対象とした LED投光器は，春日工作所製の KSL40である。
図 2.4 駆動対象の投光器 (KSL40)
図 2.4にKSL40の写真を示す。LED照明の発光部を確認すると LEDチップをいくつか直
並列している様子が分かる。このように高輝度 LED照明では，LEDチップを複数個搭載し，
輝度を高くしている。このため，LED照明の VFは高くなる。
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図 2.5 KSL40の I-V特性と線形モデル
図 2.5に KSL40の実測結果と線形モデルを示す。青い線が実測結果で赤い線が線形モデ
ルである。線形モデルは，以下の式で表すことができる。
VLED = VF + ILEDRLED (2.3)
ここで，VFは LED照明の順方向電圧で，100 V，RLEDは等価抵抗で 25 Ωである。(2.3)式
で表されるモデルは，実測の結果を近似的に表すことができており，このモデルを用いて研
究を進めた。
表 2.1 KSL40の仕様
特性項目 KSL40 単位
定格電流 0.7 A
定格電圧 130 V
定格電力 91 W
出力光束 (ILED = 0.7 A時) 10,000 lm
発光効率 110 lm/W
表 2.1に KSL40の主要な仕様を示す。この仕様からも順方向電圧が高いことが分かる。
2.3 LED駆動回路の基本構成
LEDは，2.1節で説明したように，PN接合によって構成されており，順方向電圧 VFは，
出力する色によって異なるが，I-V特性の形状はダイオードの特性と同様となる。したがっ
て，VF以下の電圧では，LEDに電流は流れず，VF以上の電圧で，電流が流れることになる。
図 2.6に LEDの I-V特性の概略図を示す。
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図 2.7 抵抗分割を用いた LED駆動回路
図 2.6から，LEDを駆動する場合は，直流電源を使用する必要があることが分かる。たと
えば，定格 12 V, 1 Aの LEDを直流電圧が 24Vの電源で駆動する場合を考える。図 2.7は抵
抗分割によって定格電圧を印加する回路となる。ここで VDDは電源電圧，VLED, ILEDは LED
電圧と LED電流，RDROPは電圧降下用抵抗となる。前述の条件を用いて RDROPを計算する
ことができ，RDROP =12 Ωである。この方式では，抵抗による電力損失は，LEDの電力消
費と等しいため，電力変換効率は 50 %であることが分かる。
図 2.8はMOSFETによって適切な電圧を LEDに印加する方式である (42)。VREFは ILEDを
制御するための電圧で，たとえば VREF = 0.2 Vとすると RSENSE = 0.2 Ωと計算することがで
きる。VREF, RSENSE，差動アンプから構成される制御回路によって，MOSFETのオン抵抗を
調整し，LEDへ適切な電圧を印加することができる。この場合も図 2.7と同様にMOSFET
と RSENSEで発生する電力損失と LEDの消費電力が等しいため，電力変換効率は 50 %とな
る。ここで，制御回路で消費される電力は小さく無視できるとしている。
図 2.9はスイッチングを用いた LED駆動回路である。スイッチをデューティー比 50 %で
オン，オフを繰り返した場合，LEDに印加される電圧は，24 Vと 0 Vの繰り返しとなり，平
均的には 12 Vの電圧が印加される。平均化するためにキャパシタやインダクタンスを追加
する必要があるが，基本的な動作は同一であり，この動作で LEDに適切な電圧を印加する
ことができる。また，スイッチが理想的なスイッチでオフしているときにはリーク電流がゼ
ロ，オンしているときは抵抗がゼロとするとスイッチによる損失はゼロであり，電力変換効
率は 100 %となる。
こうしたことから，LED駆動電源の効率を高くしようとした場合，スイッチング電源が
最も効率が高く，この方式で駆動電源を構成することが最善策だと考えられる。
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図 2.8 MOSFETを用いた LED駆動回路
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図 2.9 スイッチングを用いた LED駆動
回路
2.4 スイッチング素子
スイッチング電源に用いられるスイッチング素子は主に半導体で構成されており，様々な
種類が存在する。図 2.10は各種スイッチング素子の動作電圧，電流範囲を示している (43)。こ
の図において，IGBTは Insulated Gate Bipolar Transistor，MCTはMOS-controlled thyristor，
GTOは Gate Turn-Off thyristorである。図 2.10からMOSFETは高周波数での動作に適して
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図 2.10 各種スイッチング素子の動作電圧，電流範囲
いることが分かる。ただし，使用できる電圧，電流範囲は他の素子に比べて限定される。ス
イッチング電源において，スイッチング周波数は重要なパラメータで，スイッチング周波数
が高ければ高いほど，インダクタ，トランス，キャパシタ等のサイズを小さくすることがで
きる。スイッチング周波数を高くすることで，構成素子を小さくでき，電源の電力密度を高
められるため，基本的に高いスイッチング周波数で電源設計をすることが多い。こうしたこ
とから，本論文で検討する LED駆動電源の出力電力は，MOSFETを用いることができる範
囲であり，本論文でもスイッチング素子としてMOSFETを用いている。
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図 2.11に n型MOSFETの構造を示す。信号処理やデジタル回路に用いられるMOSFET
は，横型の構造をしており，ゲート端子に電圧を印加することで，ゲート直下にチャネルを
形成し，オン，オフを切り替えている。チャネルはゲートの直下のみに形成されるため，電
子の経路は浅く，MOSFETがオンとなっているときのドレイン-ソース間の抵抗 (オン抵抗)
が高くなりやすい。また，ドレインーソース間の耐圧を向上させるためには，チャネル長を
長くする必要があるため，オン抵抗はさらに高くなってしまう。
こうした点を改良したD-MOS(Double-Diffused MOSFET)構造を，図 2.12に示す。D-MOS
は縦型の構造をしており，電流は縦方向に流れる。このため，横型と比較して電流経路を広
く取ることができ，オン抵抗の低減が可能となる構造である。D-MOSにおける耐圧は，N−
ドリフト層のドープ濃度や厚みによって決まり，高耐圧化する場合，n−ドリフト層のドー
プ濃度を下げ，厚くする手法がとられる。この構造においても，高耐圧化することでN−ド
リフト層のキャリアが少なくなり，オン抵抗が高くなる傾向となる。D-MOS構造において
高耐圧化すると，ほぼ N−ドリフト層の抵抗値でオン抵抗が決まる。
この他にもオン抵抗を低減するトレンチ構造やスーパージャンクション構造等がある。
ゲート
N+ドレインN+ソース
P基板
P+
ドレインソース
図 2.11 n型MOSFETの構造
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N-ドリフト
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N+N+
P-ベース
ソース
図 2.12 n型 D-MOSの構造
理想的なスイッチング素子の要件は，以下のようなものである (43)。
1. スイッチがオンしているときに，順方向，逆方向電流に限界がない。
2. スイッチがオフしているときに，順方向，逆方向の耐圧に限界がない。
3. スイッチがオンしているときに，電圧降下が起こらない，つまりオン抵抗がゼロである。
4. スイッチがオフしているときに，無限の抵抗値をもつ，つまりリーク電流がゼロである。
5. オンからオフへ，オフからオンへ遷移するときの速度に限界がない。
これらの要件を満たすスイッチング素子を用いて，インダクタ，トランス，キャパシタ等
も理想的な動作を前提とすれば，スイッチング電源の効率は 100 %となる。
しかしながら，図 2.11, 2.12に示したように，半導体で構成された実際のスイッチング素
子であるMOSFETには，寄生の抵抗やキャパシタが存在し，理想的な特性を示さない。こ
のため，現実的なスイッチング素子の特性は以下のようになる。
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1. 許容電力に限界がある。オンしているときに導通電流に限界があり，オフしていると
きに，阻止できる電圧に限界がある。
2. ターンオン時間とターンオフ時間が存在するためスイッチング速度に限界がある。つ
まりスイッチング周波数に限界が生じる。
3. オン時抵抗とオフ時抵抗がある。オンしているときにドレイン-ソース間電圧が発生し，
オフしているときにリーク電流が発生する。
4. 2番目と 3番目の項目から，実際のスイッチングには電力損失が発生する。これらは
導通損失とスイッチング損失と呼ばれる。
本論文では，スイッチング周波数の限界に着目し，制御を工夫することで，従来手法より広
い調光範囲を実現している。
ターンオン時間やターンオフ時間は，MOSFETの寄生のキャパシタにより発生する。図 2.13
にD-MOS構造における寄生のキャパシタを示す。このように実際の構造上発生する寄生の
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図 2.13 D-MOS構造の寄生のキャパシタ
抵抗やキャパシタにより，スイッチング素子の動作には限界が生じ，定格電流やターンオン，
ターンオフ時間が発生する。本論文では，こうしたスイッチング素子の限界を考慮した LED
駆動電源を研究している。
2.5 回路方式の検討
スイッチングを用いた絶縁型の回路方式は，図 2.14∼2.17に示されるような種類があり，
主として出力電力の大きさによって決定される。また，表 2.2にこれらの回路方式の特徴を
示す (44, 45)。
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図 2.17 フルブリッジ型コンバータ
表 2.2 各回路方式の特徴
回路方式 出力電力 スイッチング素子数 電圧の安定化制御 特徴
フライバック型
コンバータ ∼200 W 1 PWM制御
ドライブ回路を含め回路が簡単
Cのリップル電流が大きい欠点がある
チョークコイルが不要
帰還回路が不要
フォワード型
コンバータ ∼500 W 1 PWM制御
ドライブ回路を含め回路が簡単
トランスの小型・軽量化可能
最終出力からの電圧帰還が必要
トランスのリセット回路が必要
ハーフブリッジ ∼1 kW 2 PWM制御
スイッチング素子にかかる電圧が低い
駆動回路が複雑になる
入力電圧が高いときに特長を活かせる
フルブリッジ ∼数 kW 4 フェーズ・シフト
PWM制御
スイッチング素子にかかる電圧が低い
駆動回路が最も複雑
入力電圧が高く，出力電力が大きい
ときに特長を活かせる
本論文では定格出力電力が 100 W∼400 W程度の駆動装置を対象としており，1∼2台のコ
ンバータの組み合わせで電源回路を構成する場合，フライバック型コンバータが適している
ことが分かる。フォワード型コンバータも近い出力電力であり，ドライブ回路を含め回路が
簡単であるため，検討対象となり得る。しかしながら，フライバック型コンバータと比較す
ると，出力にチョークコイルが必要であること，トランスのリセット回路が必要なこと，2
次側の最終出力から絶縁された電圧帰還回路が必要なこと，等のデメリットが存在する。こ
れらの理由からフライバック型コンバータより回路が複雑化し，コスト的に不利となる。た
だし，フォワード型コンバータの場合，トランスにエネルギー蓄積の必要性がなく，トラン
スの小型・軽量化が可能となる。このため，出力電力 500 W程度で，回路が複雑化するデ
メリット以上にトランスの小型化がメリットとなり得るならば，フォワード型コンバータを
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検討する必要がある。
1 kW程度の出力電力が必要な場合，ハーフブリッジ回路が適している。この回路の場合，
スイッチング素子にかかる電圧を低くでき，入力電圧が高い際も定格が低い素子を用いるこ
とができる。ただし，スイッチング素子が 2つ必要であり，制御回路が複雑になる。また，
ハイサイド側のスイッチング素子を駆動する回路も工夫が必要となる。
さらに数 kW程度の出力電力が必要な場合，フルブリッジ回路が適している。ただし，こ
の回路はスイッチング素子が 4つ必要で，制御回路は最も複雑となる。
これ以上の出力電力には，三相電源を用いた DC / DCコンバータを検討する必要もある
が，現状，LED照明の最大の出力電力は，1 kW程度であり，単相電源での検討で十分であ
ると考えられる。
以上のことから，本論文ではフライバック型コンバータを用いた LED駆動電源回路を研
究した。また，非絶縁型については，フライバック型コンバータと類似の動作をする昇降圧
型コンバータを用いている。このため，コンバータの設計，制御等に共通部分が多く設計効
率がよい。
2.6 交流電源を用いたLED駆動回路
図 2.18に一般的に使われる交流電源を用いた LED駆動回路を示す。交流電源を用いた
LED駆動電源では，力率改善 (Power Factor Correction : PFC)用コンバータと LED電流制御
コンバータを組み合わせた回路構成が一般的に用いられている。PFCについては，次の節で
説明する。
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QB 
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vLED 
T 
Co 
DB 
iLED 
Current controlled converter PFC converter 
図 2.18 交流電源を用いた LED駆動回路
図 2.18では，PFCコンバータに昇圧型コンバータを用いており，電流制御コンバータに
フライバック型コンバータを用いている。PFC制御と電流制御を別々のコンバータで行うこ
とで，それぞれに適した回路設計が可能である。昇圧型コンバータによって整流された電圧
は，平滑化キャパシタCsのキャパシタンス値によるが，PFC制御しているため交流電源の
2倍の周波数のリップル電圧が発生する。しかしながら，次段で電流制御コンバータを用い
ることで，リップル電圧が減少し，安定して LED電流を供給することができる。
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また，電流制御コンバータに絶縁型のフライバック型コンバータを用いることで，LEDは
一次側と絶縁される。このため，LED照明機器の絶縁性を確保しやすい。
2.7 Power Factor Correction(PFC)コンバータ
エネルギーの使用の合理化等に関する法律の一部を改正する法律 (46)は石油危機を契機と
して制定された。1993年の同法律の改正によって「内外におけるエネルギーをめぐる経済
的社会的環境に応じた燃料資源の有効な利用の確保に資するため，工場等，輸送，建築物及
び機械器具等についてのエネルギーの使用の合理化に関する所要の措置，電気の需要の平準
化に関する所要の措置その他エネルギーの使用の合理化等を総合的に進めるために必要な措
置等を講ずることとし，もって国民経済の健全な発展に寄与すること」が明記された。この
ような背景から，電気機器の高効率な駆動のために，パワーエレクトロニクスを応用した電
源が広く普及してきた (47, 48, 49)。このような電源は商用交流電源に接続されるが，電源内部で
一度直流に変換されることが多い。LED照明についても同様に，商用電源を直流化し LED
へ電流供給する。交流から直流へ変換する回路として，整流ダイオードとキャパシタを用い
た，キャパシタインプット型がよく用いられる。図 2.19にキャパシタインプット型の整流回
路を示す。この図において，vsは入力電圧，isは入力電流，vcapはキャパシタ電圧を表す。
図 2.20に，キャパシタインプット型整流回路の動作波形を示す。この回路の場合，入力
電流は入力電圧と同相とはならない。入力電流は，全波整流された入力電圧がキャパシタ電
圧より高くなるときに流れる。このため，入力電圧のピーク付近のみに電流が流れ，その他
の期間は電流が流れない。こうした電流波形では，入力電流に高調波が発生し，力率は低く
なってしまう。また，負荷での消費電力に対して，入力電流の波高値が大きくなり，配電線
路における損失が増加する (50)。
高調波電流が多く，力率が低い機器では，消費電力に加え，皮相電力も必要となり，電力
Lf 
Cf C vcap 
is 
vs 
図 2.19 キャパシタインプット型整流回路
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0
入力電流 
0
入力電圧 
全波整流波形 
キャパシタ電圧 
図 2.20 キャパシタインプット型整流回路における各波形
網の電力容量を高くする必要がある。また，電力網に存在するインピーダンスに高調波電流
が流れることで，高調波電圧が発生することになる。商用電源に接続される機器は，基本的
に商用電源の周波数での使用を想定し設計されているため，想定外の高調波電圧が印加され
た場合，誤動作を引き起こすことになる (51)。さらに高調波電流の吸収要素であるキャパシタ
へ過大な電流が流入し，加熱や焼損といった事態も発生する (52)。こうした事態が起こらない
ように，高調波電流を発生する機器に対して，高調波電流規制が設けられている。高調波電
流規制は，国際規格が存在し，IEC(International Electrotechnical Commission,国際電気標準
会議)で，規格の改定審議を行なっている。高調波電流規制に関する国際規格は三種類あり，
本論文で検討する LED駆動電源に関しては，IEC61000-3-2の規格が適応される。この規格
は，一般低電圧配電系統に接続される機器 (入力電流 16 A以下)に対する限度値について定
められている。日本国内においては，IEC規格との整合性を基本としながら，日本特有の事
情の有無を配慮して，特定需要家向けの「高圧または特別高圧で受電する需要家の高調波抑
制対策ガイドライン」と「家電・汎用品高調波抑制対策ガイドライン」(53)が 1994年 9月に
制定されている。その後，「家電・汎用品高調波抑制対策ガイドライン」は，2004年 9月に
廃止され，その代わりに JIS C 61000-3-2を遵守することが通達された (54)。
JIS C 61000-3-2の適用範囲は，300 V以下の商用電源系統に接続して使用する定格電流
20 A/相以下の電気・電子機器 (家電・汎用品)である。また，機器によってクラスが分けら
れており，表 2.3にその分類を示す。
各クラスに対して異なる高調波電流の規制が設けられている。LED照明の分類は，照明
機器のクラス Cとなるため，クラス Cの規制に対応する必要がある。
高調波電流規制は，入力電源の基本周波数 (西日本：60 Hz，東日本：50 Hz)に対して，整
数倍の周波数の電流値に制限がある。この整数倍の値を高調波次数と表現し，nを用いて表
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表 2.3 高調波電流規制における機器の分類 (JIS C 61000-3-2)
クラス 機器
クラス A
・平衡三相機器
・家庭用電気機器（クラス Dに分類される機器を除く)
・電動工具 (手持ち型を除く)
・白熱電球用調光器
・音響用機器
クラス B ・手持ちの電動工具・専門家用でないアーク溶接機
クラス C ・照明機器
クラス D
次に示す有効入力電力が 600 W以下の機器
・パーソナルコンピュータおよび同モニタ
・テレビジョン受信機
・インバータで制御する圧縮機を搭載する冷蔵庫
す。表 2.4にクラス Cの高調波電流規制値を示す。表において，λは力率である。クラス C
において，この表に表される規制が適用されるのは，有効入力電力が 25 W以上の機器に限
られるが，本論文において検討する LED駆動電源は，25 W以上の消費電力を有するため，
この規制値の対象機器となる。
表 2.4 クラス Cにおける高調波電流規制
高調波次数
n
照明機器の基本波
入力電流の百分率として
表される最大値 (%)
偶数高調波
2 2
奇数高調波
3 30 ×λ
5 10
7 7
9 5
11 ≦ n ≦ 39 3
前述のように商用電源に接続される機器には高調波電流規制が適応される。このため，高
調波の発生を抑制し，力率改善を施す必要がある。力率改善の手段として，受動素子を使用
したパッシブタイプとスイッチング素子を用いたアクティブタイプが一般的である (55)。本論
文では，力率改善のためにアクティブタイプの力率改善回路を検討している。
力率改善回路のスイッチング方式には力率改善回路に用いるインダクタの電流の連続性
によって三種類の制御法がある (56)。電流不連続モード (DCM)では，一度のスイッチング
において，ダイオード電流が流れない期間が存在する。電流臨界モード (CRM)では，ダイ
オード電流がゼロになったタイミングで次のスイッチングが開始される。電流連続モード
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(Continuous Conduction Mode : CCM)では，電流が連続的に流れる。
図 2.22, 2.23, 2.24に各スイッチング方式における交流電源半周期分の波形の概念図を示
す。ここで，vs, isは交流電源の電圧と電流，iLはインダクタの電流波形である。
QA 
Lf 
Cf C 
+ 
L 
vs 
DA 
Cs 
is iL 
図 2.21 一般的な PFC回路
  
vs 
iL 
is 
図 2.22 DCMの PFC動作概念図
  
vs 
iL 
is 
図 2.23 CRMの PFC動作概念図
  
vs 
iL 
is 
図 2.24 CCMの PFC動作概念図
DCMは，スイッチング周波数を固定とし，スイッチング素子のオン時間も固定できるた
め，簡易なスイッチング制御で力率改善が行える。また，DCM動作のため，スイッチがオ
ンするタイミングにおいて，ソフトスイッチングとなり比較的高効率となる。ただし，電流
が流れる期間が短くなるため，スイッチングにおけるピーク電流が増加し，スイッチング素
子の定格電流を大きくする必要がある。また，出力電力の調整が容易であり，LED駆動用電
源に用いる場合，調光性を高くすることができる。CRMは，制御回路にゼロ電流検出回路
を導入する必要があり制御が複雑となる。しかし，DCMと比較すると効率的には有利であ
る。また，ピーク電流も低くすることができる。ただし，調光性に関しては，DCMと比較
するとやや低くなる。CCMは，ダイオードに電流が流れている状態でスイッチングするた
め，スイッチング損失が大きくなり，ノイズも発生しやすい。しかし，他の方式に比べて，
ピーク電流を抑制することが可能であり，大電力を扱う際はよく用いられる。また，500 W
を超えるような大電力を扱う場合は，2つのコンバータで，交互にスイッチングを行う，イ
ンターリーブ方式を用いることもある。
一般的な回路構成である図 2.18では，PFC用コンバータに昇圧型コンバータを用いてい
る。昇圧型コンバータを用いて PFC制御する場合，CRMで動作させることが多い。
本論文では，非絶縁型コンバータと絶縁型コンバータを用いた LED駆動電源を検討して
いる。非絶縁型コンバータは，昇降圧型コンバータとフライバック型コンバータで構成して
おり，これらのコンバータは，DCM動作のスイッチングが適している。このため，スイッ
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チング方式をDCMとして検討している。絶縁型コンバータは，フライバック型コンバータ
で構成されているため，スイッチング方式はDCMが適しているが，効率向上を目的として，
CRMで検討している。
2.8 LED照明のフリッカ対策
LED素子の特徴として，他の光源と比較して応答性が高いことがあげられる。応答性が
高いことにより，必要な輝度へ切り替える際，瞬時に切り替えることができ，輝度の制御性
が非常に高い。応答性の高さは，こうした利点を持っているが，駆動電流への応答性が高い
ことにより，フリッカが発生しやすくなる。たとえば，図 2.25に示すように，交流電源を
全波整流し LEDへ印加した場合，光出力がどうなるかを図 2.26に示した。図 2.26におい
て，光出力が間欠的な波形になるのは，LEDの VF以下の電圧になる際，電流が流れないた
めである。また，比較用に図 2.27に白熱電球の光出力の概念図も示す。
iLED 
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vLED 
図 2.25 全波整流による LED駆動回路
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図 2.27 白熱電球の光出力概念図
白熱電球の場合，応答性が低いため印加する電圧が 0 Vになっても光り続ける。このため，
光出力のフリッカは小さくなる。しかしながら，LEDの場合，応答性が高いため光出力は
印加電圧とほぼ同じ波形となり，大きなフリッカが発生する。
フリッカについて，従来は知覚できなければ大きな影響はないと考えられてきたが，知覚
できないような高周波のフリッカについても，疲労，めまい，吐き気等が発生する可能性が
あることが分かり，規制が設けられた。日本国内におけるフリッカの規制は，電気用品安全
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法で定められており，チラツキを感じないものと定義されている (57)。具体的には繰り返し周
波数が 100 Hz以上で光出力に欠落部がないものか，繰り返し周波数が 500 Hz以上のもの，
となっている。ここで，欠落部とは光出力のピーク値の 5 %以下の部分という定義となって
いる。
また，同様の規格が IEEE1789-2015 (58)にも記載されており，この規格では推奨動作領域
が定められている。図 2.28に推奨動作領域を示す。この規格では，1 Hzから 10 kHzまで定
められており，周波数が高いほど規制が緩くなっている。この図における，Modulationは以
IEEE Std 1789-2015 
IEEE Recommended Practices for Modulating Current in High-Brightness LEDs for Mitigating Health Risks to Viewers 
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8.1.1 Simple recommended practices 
Assume perfect ac power line conditions (purely sinusoidal with constant frequency and constant peak 
voltage). To limit the biological effects and detection of flicker in general illumination, then the 
Modulation (%) should be kept within the shaded region in Figure 20.  
Specifically, define 
Modulation (%) = Mod% = 100 × (Lmax – Lmin)/(Lmax + Lmin) 
where Lmax and Lmin correspond to the maximum and minimum luminance, respectively. Then flicker 
Modulation (%) can be kept in the following regions for limited biological effects: 
 Recommended Practice 1: If it is desired to limit the possible adverse biological effects of flicker, 
then flicker Modulation (%) should satisfy the following goals: 
 Below 90 Hz, Modulation (%) is less than 0.025×frequency. 
 Between 90 Hz and 1250 Hz, Modulation (%) is below 0.08×frequency. 
 Above 1250 Hz, there is no restriction on Modulation (%). 
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図 2.28 IEEE1789-2015規格　推奨動作領域
下の式で表される。
Modulation (%) = 100
Lmax − Lmin
Lmax + Lmin
(2.4)
ここで，Lmax, Lminは，光出力の最大値と最小値である。
フリッカの繰り返し周波数が 120 Hzのときの電気用品安全法による規制と IEEE1789-2015
の規制を数式化すると以下のようになる。
Lmin1 > 5 % × Lmax1 (2.5)
Lmin2 > 82 % × Lmax2 (2.6)
(2.5)式は電気用品安全法の規制，(2.6)式は IEEE1879-2015の規制を数式化したものである。
また，図 2.29に規制をグラフ化したものを示す。赤線で示されているのが，電気用品安全
法による規制値で，青色で示されているのが，IEEE1789-2015の規制値である。2つのグラ
フの平均的な輝度が等しいとしてグラフ化している。数式，グラフから IEEE1789-2015の
規格が非常に厳しい規制であることが分かる。本論文においては，国内を対象としているた
め，電気用品安全法の規制を満たすように検討している。
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Lmin1
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0
図 2.29 電気用品安全法と IEEE1789-2015規格のフリッカ比較
2.9 出力平滑キャパシタ
2.8節における電気用品安全法の規制を満たすために，必要となる出力平滑キャパシタの
キャパシタンス値について検討する。2.8節から，フリッカ周波数が 100 Hz∼500 Hzの場合，
最小の光出力は定格の光出力の 5 %以上でなければならない。本論文で検討している LED駆
動電源の出力におけるフリッカ周波数は，入力の交流電源の周波数の二倍となる。日本国内
であれば，交流電源の周波数は 50 Hzか 60 Hzであり，フリッカ周波数は 100 Hzか 120 Hz
となるため，上記の規格の通り，最小の光出力の規制を満たす必要がある。
光出力の規制値から直接出力平滑キャパシタのキャパシタンス値を計算できない。このた
め，光出力と LED電流，LED電流と出力電圧リップルの関係性を用いて，光出力の規制値
を出力電圧リップルの上限値へ読み替える。その後，出力電圧リップルと出力平滑キャパシ
タのキャパシタンス値間に成り立つ式を導出し，規制値を満たすために必要となるキャパシ
タンス値を計算可能にする。
図 2.30は，駆動対象の LED投光器の LED電流と照度の関係を示したものである。青い
点は，測定で得られた LEDの照度であり，赤い線は線形に近似したグラフで，緑色の線は
2次の曲線で近似したグラフである。図 2.30から分かるように，照度は LED電流に対して
飽和した特性を示す。このため，照度を LED電流に比例した特性を示すと仮定し，LED電
流のリップルを電気用品安全法の規格に準拠するよう設計した場合，実際の照度のフリッカ
特性は，規格に対し余裕をもつことができる。このため，LED電流と照度は比例するとし，
LEDの光出力に対する規格を LED電流に対する規格へ読み替えることができる。
規格に基づいて，LED電流の最大値 ILED−maxと最小値 ILED−minの関係は以下のように表
すことができる。
ILED−min
ILED−max
> α (2.7)
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図 2.30 LED電流と照度の関係
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図 2.31 LED電流と LED電圧リップルの関係
αは電流の最大値と最小値の比で，電気用品安全法の基準では，0.05(5 %)である。図 2.31
は，LED電流とLED電圧のリップルの関係を示している。ここで，LEDの I-V特性は，(2.3)
式で表される線形モデルを用いている。ϵIと ϵVは，それぞれ LED電流と LED電圧のリッ
プル成分である。また，VDCは LEDへ印加される平均電圧である。ILED−maxと ILED−minは，
以下のように表すことができる。
ILED−max =
(1 + ϵV)VDC − VF
RLED
ILED−min =
(1 − ϵV)VDC − VF
RLED
(2.8)
ここで，VFは LEDの順方向電圧である。(2.7)，(2.8)式から，ϵVは以下のように表すこと
ができる。
31
第 2章 従来の LED駆動電源の特徴と課題
t 
Pout 
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t 
pC Ts=1/fs 
(1+εV)VDC 
(1-εV)VDC 
vDC 
t0 t0+Ts/4 t0+Ts 
(=pin-Pout) 
図 2.32 電力の流れと出力平滑キャパシタの電圧リップルの関係
ϵV =
(1 − α) (VDC − VF)
(1 + α)VDC
(2.9)
図 2.32は，電力の流れと出力平滑キャパシタの電圧リップルの関係を表している。ここ
で，コンバータを構成する部品の中で，交流電源の周波数領域で電力蓄積している部品は，
出力平滑キャパシタのみと仮定している。図 2.32において，Tsは交流電源の周期，pinは，
出力平滑キャパシタと LEDへ入力される電力，Poutは，出力電力の平均値を表している。pc
は，出力平滑キャパシタへ流入，あるいは流出する電力の流れを表している。
力率が 1であると仮定すると，入力電圧 vs，入力電流 is，入力電力 pinは，以下のように
表すことができる。
vs (t)=
√
2Vrms sin
(
2pi
t
Ts
)
is (t)=
√
2Irms sin
(
2pi
t
Ts
)
pin (t)= 2Pout sin2
(
2pi
t
Ts
)
(2.10)
ここで，電力変換効率が 100 %で損失がないと仮定している。出力平滑キャパシタに流入，
あるいは流出する電力 pCは，以下のように表せる。
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pC = pin (t) − Pout
= 2Pout sin2
(
2pi
t
Ts
)
− Pout (2.11)
さらに，出力平滑キャパシタへ入力されるエネルギー ∆UC inは，図 2.32において，電力が
正の値をとる期間，t0 ∼ t0 + Ts/4において，電力を積分することで得ることができる。
∆UC in =
∫ t0+Ts/4
t0
2Pout sin2
(
2pi
t
Ts
)
− Poutdt
= Pout
Ts
2pi
(2.12)
その一方で，∆UC inは，ϵVを用いて以下のように表せる。
∆UC in =
1
2
Co
[
{(1 + ϵV)VDC}2 − {(1 − ϵV)VDC}2
]
(2.13)
(2.12)，(2.13)式から，Coは，以下のように表せる。
Co =
PoutTs
4piϵVV2DC
(2.14)
(2.14)式を用いて，電圧リップルが上限値以内に収まる出力平滑キャパシタのキャパシタン
ス値を計算することができる。
2.10 二段直列接続方式LED駆動電源
一般に，150 Wを超える高輝度 LED向けの駆動電源回路は，PFC制御を備えた昇圧型コ
ンバータと LED電流を制御する DC / DCコンバータを直列接続した，図 2.18のような回
路構成を取ることが多い。図 2.18のブロック図を図 2.33に示す。ここで，定電圧出力コン
バータは，PFCコンバータに対応し，定電流出力コンバータは電流制御コンバータに対応し
ている。
Constant-Voltage 
Output 
Converter 
Constant-Current 
Output 
Converter 
vin Vout 
図 2.33 二段直列接続回路のブロック図
この構成の特長として，DC / DCコンバータが二段直列に接続されているため，出力平
滑キャパシタが小さくても出力のリップル電圧を小さくすることが可能である点である。ま
た，出力が絶縁型コンバータであるため，LED負荷が一次側と絶縁されている。このため，
LED照明としての絶縁性確保が比較的簡単で，安全性が高くなる。しかしながら，後で示
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すように構成的にコンバータの効率を高くしにくい。また，コンバータの構成素子に対する
ストレスが高いため，定格電流が高く，高耐圧な素子を使用する必要があり，コストが高く
なってしまう。図 2.33に示した回路の電力変換効率を ηSとし，定電圧出力コンバータの効
率を ηV，定電流出力コンバータの効率を ηIとすると，ηSは以下のように表すことができる。
ηS = ηVηI (2.15)
したがって，二段直列接続回路において，全体の効率は，それぞれのコンバータの積で表す
ことができる。このため，全体の効率は，1つのコンバータの効率よりも悪化することが分
かる。
2.11 一段接続方式LED駆動電源
出力電力が 100 W程度以下の場合，コンバータの構成として，一段接続回路を採用する
場合もある。図 2.34に一段接続回路の回路構成を示す (59)。この構成の特長として，一段の
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Cf C vin 
ip 
is 
+ 
iLED 
vLED 
is 
vs 
T 
Co 
PFC & current controlled converter 
図 2.34 一段接続方式 LED駆動電源回路
コンバータであるため，高効率を達成できる。また，絶縁型コンバータのフライバック型コ
ンバータを用いた場合，LED基板が一次側と絶縁できるため，安全性が高い構成となる。さ
らに，構成素子が少なくて済むため，低コストとなる。
ただし，1つのコンバータで PFC制御と出力電流制御を行うため，出力のリップル電圧が
大きくなってしまう。これを回避するためには，大きな出力平滑キャパシタが必要となる。
文献 (59)では，出力平滑キャパシタを小さくする工夫がなされているが，大きなフリッカが
発生してしまい，フリッカの規制を満たすのは難しい。また，スイッチング素子の定格やト
ランスのコアサイズの制限等により，出力可能な電力が 150 W程度までとなっており，そ
れ以上の出力電力が必要となる場合，この構成は使用できない。
2.12 一段並列接続方式LED駆動電源
2.10節で説明したように，二段直列接続方式の LED駆動電源には，各コンバータの効率
よりコンバータ全体の効率が悪化してしまう，という課題が存在する。また，2.11節で説明
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した，一段接続方式の LED駆動電源には，最大出力電力に制限がある。これらの課題を解
決するため，Janeらは，2つの並列接続された定電圧出力コンバータと電流制御コンバータ
を備えた，回路方式を提案している (33)。図 2.35は，文献 (33)で提案された一段並列接続の
電源回路である。この一段並列接続方式は二段直列接続方式と比較して高い電力変換効率を
有する。この方式において，1つの DC / DCコンバータが LEDの順電圧を供給し，その一
方，もう 1つの DC / DCコンバータが LED電流を制御している。さらに 2つのコンバータ
は入力側にブリッジダイオードのみを介して交流入力電源と直接接続されているため，PFC
機能を有している。これら 2つのコンバータは入力に対して並列に接続されており，出力側
では直列に接続されている。
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図 2.35 一段並列接続方式 LED駆動電源回路
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図 2.36 一段並列接続回路のブロック図
図 2.36に図 2.35のブロック図を示す。ここで，定電圧出力コンバータは図 2.35のQBを有
するフライバック型コンバータに対応し，定電流出力コンバータはQAを有するフライバッ
ク型コンバータに対応している。
ηP と PIN を全体の電力変換効率と入力電力，PIN,V と PIN,I を定電圧出力コンバータと定
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電流出力コンバータの入力電力を表すとする。全体の出力電力は以下のように表すことがで
きる。
ηPPIN = ηVPIN,V + ηIPIN,I
ηP = ηV
PIN,V
PIN
ηI
PIN,I
PIN
≥ 2
√
ηVηI
PIN,V
PIN
PIN,I
PIN
(2.16)
ここで，PIN = PIN,V + PIN,Iである。それぞれの入力電力は正の値であるので，相加平均と
相乗平均の関係から，以下の式が成り立つ。
PIN,V
PIN
PIN,I
PIN
<
1
4
(2.17)
(2.16)式に (2.17)式を代入し，(2.15)式を用いると以下の式が成り立つ。
ηP ≥ √ηVηI = √ηS ≥ ηS (2.18)
ここで効率は 1以下であることを用いた。(2.18)式から，一段並列接続回路の電力変換効率
は，二段直列接続回路の電力変換効率以上となることが分かる。
2.13 駆動回路の比較検討
表 2.5に，従来の LED駆動回路方式の比較を示す。
表 2.5 駆動回路方式の比較
制御の
簡易性 調光範囲 回路効率 THD 体積 コスト フリッカ
二段直列接続回路 〇 1%～ × 〇 大 大 〇
一段接続回路 △ 1%～ 〇 △ 小 小 ×
一段並列接続回路
（非協調制御） 〇 50%～ △ △ 中 中 〇
特性やコストの面では一段接続回路が良いが，本論文で駆動対象とした高輝度 LED照明
に対して出力電力が不足している。このため，回路効率が比較的高い，一段並列接続回路構
成を研究対象とした。ただし，調光範囲は他の方式と比較して狭いため，本論文において，
調光範囲を拡大するため，協調制御を検討している。
コンバータの直列数や出力DC /DCの並列数に関して，その他の組み合わせについて表 2.6
にまとめた。直列数や並列数が増えることで，当然コストは増加する。また，直列数が増え
ることで，効率は悪化する。一段で構成する方式が高効率であり，DC / DC並列数を増やす
と出力可能な電力が向上する。ただし，段数増加によるコスト増加もあるため，出力電力が
駆動対象 LEDの消費電力 200 W程度であれば，一段二並列回路が最適な構成であることが
分かる。
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表 2.6 直列数，並列数の組み合わせ````````````DC / DC並列数
直列数 一段
(DC / DC)
二段
(PFC + DC / DC)
三段以上
(PFC + DC / DC*2)
一段 高効率出力電力に限界
効率やや悪化
THD改善
効率悪化
特性上利点なし
コストやや大
二段 高効率300 W程度に最適
効率やや悪化
THD改善
コストやや大
効率悪化
特性上利点なし
コスト大
三段以上
高効率
450 W程度に最適
コストやや大
効率やや悪化
THD改善
コスト大
効率悪化
特性上利点なし
コストかなり大
また，DC / DCの出力側の接続方法として，直列接続と並列接続が考えられる。図 2.37,
2.38に直列接続した回路例と並列接続した回路例を示す。
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図 2.37 出力を直列接続した回路例
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DB 
LED QB 
LB 
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QA 
LA 
図 2.38 出力を並列接続した回路例
高輝度 LED照明の順方向電圧 VFは 100 V以上の高電圧であることが多く，高電圧を出力
する場合は，出力を直列接続するほうが適している。また，LED駆動電源には，絶縁性を
求められる場合があり，その場合，直列接続への親和性が高い。さらにスイッチング素子で
あるMOSFETへの印加電圧を下げることができる。ただし，直列接続する際，コンバータ
は絶縁型である必要がある。また，出力電圧が低い場合は適さない。
一方，並列接続の場合，並列数に制限が少なく，比較的容易に並列数を増やすことができ
る。また，非絶縁型コンバータで構成が可能である。ただし，各コンバータが電圧を出力す
る場合，それぞれの出力電圧に協調性が必要となる。こうした課題を解決する方法として，
コンバータの制御を工夫して等価的に出力抵抗を付加する方法 (60)や，1つのコンバータが
電圧出力し，その他のコンバータが電流出力する方法等が提案されている。また，協調制御
に当たり，並列接続した昇圧チョッパのキャリア位相差によって生じる，配線損失と出力電
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圧リップルについて，位相差に対する依存性が検討されている (61)。
本論文で駆動対象とする高輝度 LED照明の順方向電圧は 100 Vと高いため，出力は直列
接続したほうが適していると考えられる。
コンバータの接続方法として，入力に対して直列に接続する方法も考えられる。この方式
は，3-Levelコンバータと呼ばれている。三相電源に用いられることが多く，高い入出力電
圧の場合に適しており，スイッチング素子の定格を下げることができる。単相電源にも適応
可能で，昇圧型コンバータによる PFC回路に適応した研究 (62)やフライバック型コンバータ
を 3-Levelコンバータへ応用した研究 (63)がある。3-Levelコンバータであれば，入力電圧を
2つのスイッチング素子に分圧することができるため，スイッチング素子の定格を下げられ
る。また，それぞれの素子に印加される電圧が半分になるため，スイッチング損失が低減で
き，効率的に有利となる。ただし，本論文で検討する入力電圧は最大でもAC240 Vであり，
Si-MOSFETで対応可能な電圧である。したがって，3-Levelコンバータの回路方式を使用す
る必要性が低い。また，ハイサイド側のスイッチに対応した駆動回路が必要であること，中
間電位が安定となるために，制御的にハイサイドとローサイドスイッチの対称性を確保する
ことが求められること，といった欠点もある。こうした点から，回路と制御ともに複雑化し
てしまう。このため，本研究では入力に対して並列接続としている。
2.14 従来方式の課題
図 2.35の従来回路において，図 2.39および図 2.40に示すように，1つの DC / DCコン
バータが LEDの順電圧を供給し，もう一方の DC / DCコンバータが LED電流を制御して
いる。図 2.39において，太い実線は，駆動対象の LEDの I-V特性を線形に近似し，以下の
式に従うと仮定した場合のグラフである。
VLED = VF + ILEDRLED (2.19)
ここで，VLEDは，駆動対象のLEDに印加される電圧，VFはLED順方向電圧，ILEDは，LED
電流，RLEDは VF以上の電圧をかけた際の等価的な抵抗値である。また，Vmaxは LEDに定
格電流 (Imax)を流したときに LEDに発生する電圧，Vminは LEDに最小電流 (Imin)を流した
ときに LEDに発生する電圧，VoAと VoBは，図 2.35のスイッチング素子 QAを有するフラ
イバック型コンバータの出力電圧とスイッチング素子QBを有するフライバック型コンバー
タの出力電圧である。QAを有するコンバータを電流制御し，QBを有するコンバータは定電
圧出力としている。従来の制御方法においては，VoBは一定であり，図では VoB(const)と表記
している。また，VoAは出力電流によって変化するため，定格電流時を VoA(Imax)，最小電流
時を VoA(Imin)と表記している。
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図 2.39 従来の制御法における各コンバータの出力範囲
図 2.40 従来の制御法における制御ブロック図
図 2.40において，I∗LEDは，LED参照電流値であり，LEDに流れる電流がこの電流値とな
るようコンバータを制御する。V∗oBは，VoBの参照電圧値であり，この制御では固定の電圧
(=VF)としている。それぞれの参照値との誤差を PI制御し，過渡的な条件時に発生する異常
値を排除するため，上限と下限を設けている。こうして得られた値を三角波と比較すること
で，スイッチング素子 QA，QBの制御波形を生成する。
図 2.39から分かるように，定電圧出力コンバータと電流制御コンバータの組み合わせで
は，低電流出力時に電流制御コンバータの出力電圧が低くなる。DCMでコンバータを制御し
た場合，電流制御コンバータのデューティー比は小さくなり，制御が不安定となってしまう。
具体的に調光範囲が 1 %から 100 %の場合，デューティー比の変化による影響を検討する。
電流制御コンバータが DCMでスイッチングし，スイッチング周波数が 50 kHzであるとす
る。スイッチング周波数は，可聴域である 20 kHz未満の周波数を避けて設定した。
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(3.26)式から，スイッチング素子のオン時間 Tonは以下のように表せる。
Ton =
√
2LpT
RLED
Vout
Vrms
(2.20)
ここで，Lpはトランスの一次側インダクタンス値，T はスイッチング周期，RLEDは LEDの
等価的な抵抗で図 2.39における VF以上の傾き，Voutは出力電圧，Vrmsは交流電源の実効値
である。LEDの光出力が LED電流に比例して変化すると仮定すると，調光範囲が 1 %から
100 %の場合，LED電流も同様の範囲で変化しなければならない。また，LEDの I-V特性が
図 2.39のような特性となっていて，LED電圧が VF以上の場合，LED電流と電圧も比例関
係にある。したがって，本論文で検討する調光範囲を実現するためには，出力電圧 Vout が
1 %から 100 %まで変化する必要がある。調光 100 %の際のデューティー比を 50 %と仮定す
ると，Tonは 10 µsである。この条件で，調光を 1 %とすると，(2.20)式から，Tonも 10 µs
の 1 %である 0.1 µsとなり，デューティー比で表せば 0.5 %である。このように従来の制御
方法で調光 1 %を実現しようとすると，非常に短いパルスでスイッチング素子を動かす必要
がある。
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図 2.41 スイッチング動作実験用回路
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図 2.42 ゲートパルスに対するドレイン
パルス
図 2.43 ゲートパルス 2 µs時の応答 図 2.44 ゲートパルス 0.5 µs時の応答
MOSFETのゲート-ソース電圧とドレイン-ソース電圧との関係を確認するために，図 2.41
に示すフライバック型コンバータを用いた試験回路を用いて実験を行った。入力電圧は100 Vdc
としている。図 2.42にゲートパルスに対する，ドレインパルスの測定結果を示す。また，ド
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レインパルスとともにゲートパルスに 0.6 µs加算した波形も合わせて示した。また，図 2.43,
2.44にオシロスコープで取得した波形を示す。
図 2.42の結果から，ゲートパルスが 2 µs以上では，0.6 µsのオフセットは発生しているも
ののある程度追従してドレインパルスが短くなっていることが分かる。しかしながら，ゲー
トパルスが 1 µs付近になるとドレインパルスが短くならず，制御できていないことが分かる。
このため，従来制御方法で 1 %調光の際に必要となる 0.1 µsの制御が不可能なことが分か
る。この課題を解決するため，本論文で協調制御法を提案する。
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動電源
Janeらが提案した一段並列接続回路は，150 Wを超える高輝度 LED向け電源で一般に用
いられる二段直列接続と比較して，電力変換効率に優れている (33)。しかしながら，この方式
は，調光し低電流を出力する際，電流制御コンバータの出力電圧が小さくなり，制御が不安
定となる課題がある。
そこで，非絶縁型の DC / DCコンバータと絶縁型の DC / DCコンバータを用いた，一段
並列型 LED駆動電源を検討する。ここで，非絶縁型のDC / DCコンバータを採用した理由
は，トランスをインダクタに置き換えることができ，同じ体積の電源回路においてより大き
な電力を出力できるためである。本章では，最大出力電力が 400 Wクラスの LED駆動電源
を検討した。また，広い調光範囲を達成するために，協調制御法を用いている。この制御方
法では，2つの DC / DCコンバータが LED電流の参照値に応じてそれぞれ個別に制御され
る。このように各コンバータの出力電圧を制御する必要があるため，スイッチングによって
入力電圧を昇圧あるいは降圧可能な回路トポロジーである，昇降圧型コンバータとフライ
バック型コンバータを用いる。非絶縁型コンバータに昇降圧型コンバータを用いたのは，回
路のスイッチング動作がフライバック型コンバータと類似しており，設計手法や制御に共通
点が多いためである。また，これらのコンバータは電流不連続モード（DCM）で駆動され
る。このため，スイッチング周波数は固定となり，簡単な制御方法で PFCを達成すること
ができる。
提案するLED駆動電源の制御方法について，PLECSソフトウェア (Ver.4.1.8, Plexim, Zu¨rich,
Switzerland)を用いて検証する。協調制御によって調光範囲は，1 % ∼ 100 %まで拡大され，
この調光範囲において，電源電流は IEC61000-3-2の規格を満足することを確認する。
さらに，提案する LED駆動電源の電力変換効率の改善方法について検討を行う。DC / DC
コンバータのスイッチングデバイスに Si-MOSFETを用いた場合と SiC-MOSFETを用いた
場合の電力変換効率を比較し，SiC-MOSFETを用いた LED駆動電源が高効率に駆動できる
ことを明らかにする。また，低電流時のスイッチング損失を低減するために，可変スイッチ
ング周波数制御法を提案し，その有効性を確認する。
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3.1 システム構成
回路設計の優先度として，目標仕様に対して回路方式が適しているかを検討し，本章で
は，非絶縁型コンバータに決定した。絶縁型コンバータが求められる場合，3並列以上の回
路方式を検討する必要がある。次に回路の設計指針として，まずスイッチング素子の選定を
行い，その素子の定格に適したトランス，インダクタを設計する。仕様に適した設計が困難
な場合には，回路方式やスイッチング素子から再検討する必要がある。これらの流れを示す
と図 3.1となる。
目標仕様の策定
電源回路設計
回路⽅式検討
スイッチング
トランス，
インダクタの設計
設計完了
OK
NG
素⼦の選定NG
OK
図 3.1 電源回路設計フロー
図 3.2は，提案する LED駆動電源の回路トポロジーである。入力側から，スイッチング
により発生する高周波を除去するローパスフィルタ，ブリッジダイオードによる全波整流回
路，並列接続されたフライバック型コンバータと昇降圧型コンバータから構成される。これ
らのコンバータはスイッチングのデューティー比によって，入力電圧に対して，昇圧も降圧
も可能であるため，調光範囲を広くすることが可能である。また，接続される負荷は，春日
工作所製の LED投光器 KSL40で 2台を直列に接続している。この LED投光器の順方向電
圧 VFは，222 Vで，定格電流は 1.5 Aである。ここで，昇降圧型コンバータの制御対象は電
圧であり，フライバック型コンバータの制御対象は電流である。このため，この回路トポロ
ジーは，電流源と同等に動作するため，LEDの順電流を正確に制御することができる。ま
た，調光制御も線形に行うことが可能となっている。定格出力電力において，昇降圧型コン
バータは，LED投光器の順方向電圧を出力し，フライバック型コンバータは，LED電流を
出力する。昇降圧型コンバータは，絶縁型のコンバータではないため，従来の回路と比較す
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ると絶縁性の点で劣っている。しかしながら，LED照明の分野において，絶縁性は必ずし
も必要となる要素ではない。非絶縁型の昇降圧型コンバータを用いることで，トランスをイ
ンダクタに置き換えることができる。この置き換えによって，トランスにおいて 1次巻き線
と 2次巻き線が必要だったものが，1つの巻き線のみでインダクタを構成できる。このため，
同じサイズのトランスと比較して，より大きな電力を扱うことができる。さらに，一次側と
二次側の漏れインダクタンスを考慮する必要がなくなるため，サージの影響も軽減できる。
この回路で使用するコンバータは，力率改善の制御を簡易的な方法で行うため，どちらも
電流不連続モードとすることを提案した。
  
Current controlled converter 
QB 
Lf 
Cf C1 
+ voA 
QA 
vLED 
is 
vs 
Co1 
Voltage controlled converter 
C2 
Lp Ls 
D1 
+ 
Co2 
voB 
L1 
D3 D4 
D5 D6 
D2 
DSN 
RSN CSN 
n1:n2=24:9 
iLED 
vin 
図 3.2 提案する LED駆動電源回路図
そこで，各コンバータにおける，電流不連続モード動作のための条件を検討する。まず，
昇降圧型コンバータについて行う。駆動電源回路のスタートアップが完了し，動作が定常状
態になった際，昇降圧型コンバータのインダクタ Lの電流は不連続となる必要がある。図 3.3
は，昇降圧型コンバータの回路図である。
  
L 
Vout 
Vin 
Qm 
Cs RL 
D 
図 3.3 昇降圧型コンバータ回路図
このコンバータは，スイッチング素子 Qm，インダクタ L，整流ダイオード D，平滑キャ
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パシタCsで構成される。また，入力は DC電圧源 Vinで，負荷は RLである。
Qmがオン状態，つまり導通しているとき，インダクタに入力電圧 Vinが印加され，イン
ダクタにエネルギーが蓄積される。Qmがオフ状態のとき，インダクタに蓄積されたエネル
ギーがDを経由して，Csに蓄積される。こうして電力が出力へ伝達し，RLに電圧が発生す
る。この際，出力電圧は，入力電圧と反対の極性となる (64)。
平衡状態となった際の電力のやり取りは，どのタイミングのスイッチングにおいても同一
であるため，一度のスイッチングによって，インダクタに蓄積される電力と放出される電力
は等しい。今，DCMで検討しているため，Qmがオンする時刻では，インダクタ電流は 0と
なっており，Qmのオン期間中に蓄積された電力は，Qmのオフ期間中にすべて出力へ伝達
されることになる。Qmのオン時間を Tonとしたとき，インダクタのピーク電流 Ipは以下の
ように表せる。
Ip =
Vin
L
Ton (3.1)
したがって一度のスイッチングで Vinから Lへ供給されるエネルギーUinは以下のように表
せる。
Uin =
1
2
LI2p
=
1
2
(VinTon)2
L
(3.2)
また，1周期に供給される電力 Pinは，スイッチング期間 T で割れば計算できる。
Pin =
1
2
(VinTon)2
LT
=
V2in
2L
TD2sw (3.3)
ここで，オン時間のスイッチング時間におけるデューティー比を Dsw(= Ton/T )とした。Qm
がオフの期間，LはDを介して出力に接続され，負荷抵抗 RLを通じて放電される。出力電
圧を Voutとすれば，Ipは以下のように表せる。
Ip =
Vout
L
Tx (3.4)
ここで，Txはインダクタが電力を放出する時間である。(3.1)，(3.4)式から以下の式が成り
立つ。
VinTon
L
=
VoutTx
L
(3.5)
コンバータによる損失が 0であると仮定すると，入力電力と出力電力は等しく，また，負
荷により消費される電力は以下のように表せる。
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Pin = Pout =
V2out
RL
(3.6)
(3.3)，(3.6)式から以下の式が成り立つ。
V2in
2L
TD2sw =
V2out
RL
(3.7)
(3.7)式から出力電圧の式を導出できる。
Vout =DswVin
√
RL
2L fsw
(3.8)
ここで， fsw(= 1/T )はスイッチング周波数である。DCMでの動作を前提としているため，
T − Ton ≥ Txが成り立つ必要がある。(3.5)，(3.8)式より，以下の式が導出できる。
T − Ton ≥ Tx
T (1 − Dsw)≥ VinVoutTon
T (1 − Dsw)≥ T
√
2L fsw
RL
(1 − Dsw)2 ≥ 2L fswRL
RL ≥ 2L fsw
(1 − Dsw)2
(3.9)
これが DCMでの動作のための条件となる。
次に，フライバック型コンバータについて検討する。動作が定常状態になった際，フライ
バック型コンバータのトランスの電流は不連続となる必要がある。図 3.4は，フライバック
型コンバータの回路図である。
Vout 
Vin 
Qm 
Cs RL 
D Lp Ls 
np : ns 
図 3.4 フライバック型コンバータ回路図
このコンバータは，スイッチング素子Qm，一次側インダクタンス値が Lp，二次側インダ
クタンス値が Lsのトランス，整流ダイオード D，平滑キャパシタ Csで構成される。また，
入力はDC電圧源 Vinで，負荷は RLである。Qmがオン状態，つまり導通しているとき，ト
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ランスの一次側に入力電圧 Vinが印加され，トランスの一次側にエネルギーが蓄積される。
Qmがオフ状態のとき，トランスに蓄積されたエネルギーが二次側へ伝達され，Dを経由し
てCsに蓄積される。こうして電力が出力へ伝達し，RLに電圧が発生する。
平衡状態となった際の電力のやり取りは，どのタイミングのスイッチングにおいても同一
であるため，一度のスイッチングによって，トランスに蓄積される電力と放出される電力は
等しい。また，DCMで検討しているため，スイッチがオンするタイミングでは，トランスに
蓄積された電力は 0となっており，一次側にも二次側にも電流は流れていない。つまり Qm
のオン期間中に蓄積された電力は，Qmのオフ期間中にすべて二次側の出力へ伝達されるこ
とになる。Qmのオン時間を Tonとしたとき，トランスの一次側電流 ipのピーク電流 Ippは
以下のように表せる。
Ipp =
Vin
Lp
Ton (3.10)
したがって一回のスイッチングで Vinからトランスへ供給されるエネルギーUinは以下のよ
うに表せる。
Uin =
1
2
LpI2pp
=
1
2
(VinTon)2
Lp
(3.11)
また，1周期に供給される電力 Pinは，スイッチング周期 T を用いて次式で計算できる。
Pin =
V2in
2Lp
TD2sw (3.12)
Qmがオフの期間，トランスは二次側へDを介して出力に接続され，出力電圧 Voutによって
放電される。トランスの二次側電流 isのピーク電流 Ispに関して，以下の式が成り立つ。
Isp =
Vout
Ls
Tx (3.13)
ここで，Txはトランスが電力を放出する時間である。Ippと Ispには以下の関係が成り立つ。
Ippnp = Ispns (3.14)
また，一次側のインダクタンス値と二次側のインダクタンス値には以下の関係が成り立つ。
Lpn2s = Lsn
2
p (3.15)
(3.10), (3.13), (3.15)式から以下の式を導出できる。
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Ipp
Isp
=
Vin
Vout
Ton
Tx
Ls
Lp
Ton
Tx
=
Vout
Vin
ns
np
(
np
ns
)2
VinTon
np
=
VoutTx
ns
(3.16)
コンバータによる損失が 0であると仮定すると，入力電力，出力電力は等しく，また，負
荷により消費される電力は以下のように表せる。
Pin = Pout =
V2out
RL
(3.17)
(3.12)，(3.17)式から以下の式が成り立つ。
V2in
2Lp
TD2sw =
V2out
RL
(3.18)
(3.18)式から出力電圧の式を導出できる。
Vout =DswVin
√
RL
2Lp fsw
(3.19)
DCMで検討しているため，T − Ton ≥ Txが成り立つ必要がある。(3.16)，(3.19)式より，以
下の式が導出できる。
T − Ton ≥ Tx
T (1 − Dsw)≥ n VinVoutTon
T (1 − Dsw)≥ nT
√
2Lp fsw
RL
(1 − Dsw)2 ≥ n2
2Lp fsw
RL
RL ≥
2n2Lp fsw
(1 − Dsw)2
(3.20)
ここで，n = ns/npとした。これがフライバック型コンバータにおけるDCMでの動作のため
の条件となる。
ここまで，直流の電圧源を前提にしてきたが，入力が交流電圧源の場合，どのような修
正が必要となるか検討する。まず，今回検討するスイッチング周波数は，交流電源の周波数
60 Hzと比較して十分に速いとする。この場合，一度のスイッチングにおける入力電圧の変
化はないと考えても問題はない。したがって，直流電圧を前提に検討してきた前述の内容も
適用できる。
まず，昇降圧型コンバータについて検討する。(3.3)式で計算した際，入力が変化しないた
め，単純にスイッチング周期 T で割るだけで，入力電力を計算することができたが，今回は
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交流電圧源の周期 Tsの半周期における平均的な電力を考える必要がある。なお，スイッチ
ング周期 T は Tsと比較して十分に短いため，連続時間での積分とした。図 3.2における全
波整流後の入力電圧 vinは，以下のように表される。ただし，ここで検討する範囲は交流電
源の半周期 (t : 0 ∼ pi/ω)である。
vin(t) =
√
2Vrms sin (ωt) (3.21)
(3.3)式に (3.21)式を代入し，Tsの半周期での平均値を求める。
Pin =
2
Ts
∫ Tac/2
0
1
2
{√
2Vrms sin(ωt)
}2
TD2sw
L
dt
=
V2rmsTD
2
sw
L
2
Ts
∫ Ts/2
0
sin2(ωt)dt
=
V2rmsTD
2
sw
2L
(3.22)
上記のように交流電圧源の場合，(3.3)式の入力電圧 Vinを交流電圧の実効値 Vrmsに置き換
えれば良いことが分かる。(3.5)式については，同様に扱える。ただし，Vinが時間の関数で
あることに注意する必要がある。ここで，Txが最長となるのは，vinが最大値 Vin maxとなる
ときであり，Vin max =
√
2Vrmsのときである。したがって，(3.5)式から，最大の Tx(Tx max)
は，以下のように表すことができる。
Tx max =
Vin maxTon
Vout
=
√
2VrmsTon
Vout
(3.23)
出力電圧 Voutは，変換損失が 0とすると，(3.22)式から以下のように表せる。
Vout = DswVrms
√
RL
2L fsw
(3.24)
以上の結果から，入力が交流電源の場合のDCM動作となるときの条件は以下のようになる。
RL ≥ 4L fsw
(1 − Dsw)2
(3.25)
ここで，右辺の分子が，(3.9)式の倍になっているのは，入力電圧が交流電源の半周期中で
最大 (√2Vrms)となる際の条件で DCM条件を導出したためである。
また，フライバック型コンバータも同様の計算をすることでそれぞれの式を導出できる。
入力電源が交流電源の場合，フライバック型コンバータの入力電力 Pin は以下のように表
せる。
Pin =
(VrmsTon)2
2LpT
=
V2out
RL
(3.26)
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また，フライバック型コンバータの出力電圧 Voutは以下のように表せる。
Vout = DswVrms
√
RL
2Lp fsw
(3.27)
さらに，Tx maxは以下のように表せる。
Tx max =
n
√
2VrmsTon
Vout
(3.28)
以上のことから，フライバック型コンバータの DCM動作の条件は以下のように表せる。
RL ≥
4n2Lp fsw
(1 − Dsw)2
(3.29)
3.2 DCMでの力率改善
昇降圧型コンバータとフライバック型コンバータにおける力率改善は，固定スイッチング
周波数 fsw，固定デューティー Dswの DCM動作で実現できる。図 3.2において，昇降圧型
コンバータのインダクタのピーク電流 ipは，(3.1)式から以下のように表せる。
ip =
vin
L
Ton (3.30)
一度のスイッチングにおける入力電流の平均値 iinは，ipにDsw/2をかけることで計算できる。
iin =
ipDsw
2
=
TonDsw
2L
vin (3.31)
したがって，入力電流は入力電圧と同相かつ相似の波形となるため，力率は 1となることが
分かる。フライバック型コンバータも (3.10)式から，同様の結果を導くことができる。
3.3 インダクタトランスの設計
3.1節で検討した結果から，インダクタ，トランスの設計を行う。駆動対象である LEDを
定格で発光させた際の動作条件を決め，その条件に合ったインダクタンス値を設計する。
昇降圧型コンバータは，定格において駆動対象の順方向電圧 VFを出力する。定格の LED
電流 1.5 Aを流したとき，VFは 222.1 Vである。また，スイッチング周波数は 50kHzとし，
定格時のデューティー比は，50 %とする。ここでは電力変換効率 ηも考慮に入れて計算する
必要があり，90 %とする。3.1節では，ηを 100 %として計算していた。ηを導入した場合，
(3.6)式は以下のようになる。
ηPin = Pout =
V2out
RL
Pin =
V2out
ηRL
(3.32)
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このため，負荷 RLに効率 ηを掛けることで電力変換効率が変わった際の計算に対応できる。
(3.25)式からインダクタンス値の DCM条件が計算できる。
L ≤ ηRLED
(
1 − DQB)2
4 fsw
≤ 0.9 ×
222.1V
1.5 A × 0.52
4 × 50 kHz
≤ 166 × 10−6 (3.33)
昇降圧型コンバータが DCM動作するためには，インダクタンス値は 166 µH以下である必
要がある。また，これ以下のインダクタンス値に設定した場合は，インダクタが充放電して
いない時間が発生する深いDCM動作となる。ここで負荷 RLEDは，LED負荷の等価的な抵
抗負荷であり，定格動作点における電流と電圧から計算できる。また，DQBはスイッチング
素子QBのデューティー比である。また，インダクタンス値は (3.23)式から計算することが
できる。
1
2
(VrmsTon)2
LT
=
V2out
ηRLED
L =
η (VrmsTon)2
2TPout
≈ 68 µH (3.34)
以上から，インダクタンス値を 68 µHに設計すれば，昇降圧型コンバータは DCM動作し，
デューティー比 50 %で動作する。
同様にフライバック型コンバータの一次側インダクタンス値を計算する。フライバック型
コンバータは定格出力時に LEDの順電流によって発生する，VF以上の電圧を出力する。VF
以上の電圧における LEDの等価的な抵抗値は，測定結果から 33.2 Ω程度である。(3.27)式
から，一次側インダクタンス値を計算することができる。
(VrmsTon)2
2LpT
=
V2out
ηRLED
Lp =
η (VrmsTon)2
2TPout
≈ 300 µH (3.35)
また，(3.29)式から DCM動作条件は以下のようになる。
Lp ≤ ηRLED
(
1 − DQA)2
4n2 fsw
≤ 0.9 × 33.2 Ω × 0.5
2
4 × n2 × 50 kHz
≤ 75
n2
µH (3.36)
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ここで，DQAはスイッチング素子QAのデューティー比である。(3.35)式から，Lpは，300 µH
であるので，巻数比 nは以下の条件を満たす必要がある。
n2 ≤ 75
300
n≤ 0.5 (3.37)
ここで計算した値を用いた場合，交流電源がピークの電圧となった際，誤差要因によって電
流連続モードで動作してしまう可能性がある。そのため，実際の設計ではシミュレーション
の結果も踏まえ，Lp =228µH，n = 9/24 ≒ 0.375とした。
3.4 出力平滑キャパシタの計算
図 3.2における出力平滑キャパシタのキャパシタンス値Co1，Co2について検討する。2.8,
2.9節に示したように，国内においては電気用品安全法の規制を満たす必要があり，式で表
すと以下のようになる。
ILED−min
ILED−max
> 0.05 (3.38)
ここで，LED電流と照度は比例の関係であると仮定している。
出力電力が最大となるとき，出力電圧 VDCは，272 Vとなる。したがって，(2.9)式より，
αが 0.05のとき，ϵVは 0.166となり，これが電圧リップルの最大値となる。
(2.14)式を用いて出力平滑キャパシタのキャパシタンス値を求める。ここで，出力電力 Pout
は最大値 408 Wであり，交流入力電源周期 Tsが 1/60 sの条件において，Coは，44.06 µFと
計算できる。
Co1と Co2は直列接続されている。このため，結合キャパシタンス値 Coは以下のように
表すことができる。
Co =
Co1Co2
Co1 +Co2
(3.39)
このため，Co1とCo2を 110 µFとした。
表 3.1は，提案する LED駆動電源の回路定数を示している。
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表 3.1 提案する LED駆動電源の回路定数
Item Symbol Value
AC source voltage Vs 100 Vrms
Inductance of filter inductor Lf 265 µH
Capacitance of filter capacitor Cf 0.1 µF
Capacitance C1, C2 0.1 µF, 0.1 µF
Capacitance Co1, Co2 110 µF, 110 µF
Buck-boost inductance L1 69 µH
Turn ratio N1:N2 24:9
Inductance of primary side Lp 228 µH
Snubber resistance RSN 23.5 kΩ
Snubber Capacitance CSN 1 nF
Switching frequency fsw 50 kHz
3.5 協調制御
図 3.5に，提案する協調制御を用いた，各コンバータの出力範囲を示す。提案した制御方
法では，電圧によって制御されている昇降圧型コンバータの出力電圧 VoBは，LED電流に
応じて変化する。このため，QAを安定した領域で制御することができる。LED駆動電源の
LED電流を 15 mAまで制御することを可能とした。
0
VLED
VoA(Imin)
VoA(Imax)
VoB(Imin)
VoB(Imax)
Imax
Imin
VmaxVmin
ILED
VF
図 3.5 提案する協調制御法を用いたコンバータの出力範囲
提案手法で制御できる出力電力を計算する。ここで LEDの I-V特性は (2.19)式に従うと
する。駆動対象の LEDの各値は，VF =222.1 V，RLED =33.2Ωである。定格電流を LEDに
54
3.5協調制御
PII*LED
iLED
-
+
-
QA
PI
V*oB +
-
+
-
QB
19.9 192
+
+
+
voB
Triangular wave
Triangular wave
図 3.6 提案する協調制御法の制御ブロック図
流した場合の消費電力は以下のようになる。
Pout max = (222.1 V + 33.2 Ω × 1.5 A) × 1.5 A
≈ 408 W (3.40)
また，LED電流が 15 mAの際の消費電力は以下のようになる。
Pout mim = (222.1 V + 33.2 Ω × 0.015 A) × 0.015 A
≈ 3.34 W (3.41)
(3.22)，(3.26)式から，昇降圧型コンバータもフライバック型コンバータも入力電力は T 2onに
比例することが分かる。定格時の電力配分と同じ配分で最小出力時の電力を供給するとし
たとき，定格時のオン時間 Ton maxと最小出力時のオン時間 Ton minには，以下の関係が成り
立つ。 (
Ton max
Ton min
)2
=
Pout max
Pout min
Ton max
Ton min
= 11.05 (3.42)
ここで，効率 ηは，定格出力時と最小出力時で同じとして計算している。定格出力時の Tonは
各々のコンバータで 10 µs程度であるため，電力配分を保って最小出力電力に調光した場合，
どちらのコンバータもオン時間を 1 µs以下としなければならない。しかしながら，昇降圧型
コンバータの出力電力のほうが 4倍以上大きく，スイッチング素子に用いるMOSFETの定格
電流を大きくする必要がある。つまり，MOSFETのゲートにおける寄生のキャパシタが大き
くなるため，昇降圧型コンバータのオン時間は，フライバック型コンバータのオン時間より
長く設定したほうが良い。フライバック型コンバータに使用するMOSFET(STF20NM65N)
では，実験結果から安定して動作させるには 300 ns以上のオン時間が必要である。そこで，
2倍の余裕を持って最小の Tonを 600 nsとして設計した場合，フライバック型コンバータの
最小出力電力は，(3.26)式から以下のようになる。
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Pout min =
η (VrmsTon)2
2LpT
=
(0.9 × 100 V × 0.6 µs)2
2 × 228 µH × 20 µs
≈ 0.44 W (3.43)
また，LED電流は 15 mAのため，最小出力電力を出力電圧に換算すると約 30 Vとなる。し
たがって，昇降圧型コンバータの出力電圧を下げ，フライバック型コンバータの出力電圧が
30 V確保できるように協調制御を行えば良いことが分かる。また，この際の昇降圧型コン
バータの Tonは，(3.22)式から計算でき，約 890 nsとなる。
従来の制御法のように電圧制御を行うコンバータの出力電圧を VFに固定した場合，最小
の Tonを 600 nsとすると出力できる最小電流は，115 mAになるため，提案手法を用いるこ
とにより制御範囲を大幅に拡大することができる。
定格出力時に昇降圧型コンバータの出力電圧を VF=222.1 Vとし，15 mA出力時にフライ
バック型コンバータの出力電圧を 30 Vとすると，昇降圧型コンバータの参照出力電圧値 V∗oB
は，LED参照電流値 I∗LEDの関数として以下の式に従って変化すれば良い。
V∗oB(I
∗
LED) = 19.9I
∗
LED + 192. (3.44)
図 3.6は，提案する協調制御の制御ブロックを示している。
ただし，提案する協調制御法は，LED照明の I-V特性から (3.44)式を導出するため，別の
LEDを使った場合，その LEDの I-V特性に合わせた協調制御に変更する必要がある。また，
LEDは温度により I-V特性が変化するため，それに合わせて協調制御も調節するほうが理
想的だが，本論文では発光状態を維持して動作が安定した際の I-V特性を用いている。
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3.6 シミュレーション結果
提案する制御方法の有効性を確認するため PLECSを用いたシミュレーションを行った。
LED投光器については，線形のダイオードモデルを用いてシミュレーションに組み込んで
いる。
図 3.7は，LED参照電流値 I∗LEDを 1.5 Aに設定した際の，提案する協調制御法を用いた
シミュレーション結果である。図 3.7中の vsは，入力電源電圧，isは入力電流，voBは昇降
圧型コンバータの出力電圧，iLEDは LED電流を示している。図 3.7から，LED電流の平均
値は参照電流値である 1.5 Aに一致していることが分かる。さらに isはほぼ正弦波状になっ
ており，力率は 0.99となっている。
図 3.8は，LEDの参照出力電流値 I∗LEDに対する，LED電流と昇降圧型コンバータの出力
電圧の平均値の変化を示している。直線は，(3.44)式から計算された，昇降圧型コンバータ
の参照電圧値 V∗oBである。図 3.8において，赤い点と青い点はシミュレーションの結果を表
している。図 3.8から，昇降圧型コンバータの出力電圧の平均値 VoBと LED電流の平均値
ILEDは，参照値と一致するように制御されていることが分かる。
図 3.9は，LEDの参照出力電流 I∗LEDに対する出力の過渡応答を示している。ここで I∗LED
を最小の LED参照電流値である 15 mAから最大値 1.5 Aまで約 0.1 sの時間で変化させてい
る。昇降圧型コンバータの出力電圧 voBと LED出力電流 iLEDは約 0.5 sかけて安定的に変化
していることが分かる。
図 3.10，3.11は，入力電源電流 isの高速フーリエ変換 (FFT)の結果を示している。これ
らの図から，提案する協調制御法を用いた LED駆動電源は，IEC61000-3-2の規格を満足し
ている。
図 3.12は，LEDの参照出力電流 I∗LEDが 15 mAに設定されているときの，昇降圧型コン
バータのスイッチング素子とフライバック型コンバータのスイッチング素子のドレイン電流
(ids(QA)，ids(QB))波形を示している。これらの波形から，QAとQBのオン時間は，300 ns以上
確保されていることが分かる。このように，DCMを用いることにより，調光性を高め，さ
らに提案する協調制御法により，最大出力電流の 1 %の電流値まで制御できた。
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Source voltage vs 100V/div 
Source current is 10A/div 
Output voltage voB 200V/div 
LED current iLED 2A/div 
5ms/div 
図 3.7 LED参照電流値 I∗LEDが 1.5 Aのときの協調制御法によるシミュレーション結果
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図 3.8 LED参照電流値 I∗LEDに対する LED電流 ILEDと出力電圧 VoBの変化
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Output voltage  
voB 100V/div 
LED current  
iLED 1A/div 
Source current  
is 10A/div 
Reference LED current 
I*LED 0.5A/div 
0.5s/div 
図 3.9 LED参照電流値 I∗LEDを 15 mAから 1.5 Aへ変化させたときのシミュレーション波形
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図 3.10 LED電流の平均値が 1.5 Aのときの入力電源電流の FFT解析結果
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図 3.11 LED電流の平均値が 15 mAのときの入力電源電流の FFT解析結果
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図 3.12 LED参照電流値 I∗LEDが 1 % (15 mA)のときの提案する協調制御法におけるシミュ
レーション結果
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3.7 実機検証
提案する協調制御法を用いた LED駆動電源の試作機の作成および実験を行った。実機検
証において，協調制御やスイッチング制御を行うため，デジタルコントローラー (TMDS-
DOCK28035)を用いた。このデジタルコントローラーには，デジタルシグナルプロセッサー
(DSP:TMS320F28035, 60 MHz)が含まれる。どちらの製品もテキサスインスツルメンツ製で
ある。図 3.13は実験で使用した LED駆動電源の写真である。
DSP(TMS320F28035)
Main circuit
Detection circuit and 
gate drive circuit
Unit(mm)
200
180
100
図 3.13 実験に用いた LED駆動電源
図 3.14，3.15は，LED参照電流値 I∗LEDが，1.5 Aと 15 mAの際の提案する協調制御法を
用いた実験結果である。vsは入力電源電圧，isは入力電源電流，voBは昇降圧型コンバータ
の出力電圧，iLEDは LED電流である。図 3.14から，isはほぼ正弦波状となっていることが
分かる。また，力率は 0.99であった。LED電流の平均値は，LED参照電流値である 1.5 A
と一致しており，正しく制御されていることが分かる。また，LED電流は，入力の交流電
源周波数の 2倍の周波数で変動しているが，定格電流の 5 %以上の電流値を維持している。
このことは，提案する LED駆動電源が日本の電気用品安全法の規格に準拠していることを
示している。
図 3.16，3.17は，isの FFT解析結果を示している。これらの図から，提案する協調制御
法を用いた LED駆動電源が IEC61000-3-2の規格に準拠していることが分かる。
図 3.18は，LED参照電流値 I∗LEDに対する LED電流の平均値 ILEDと昇降圧型コンバータ
の出力電圧の平均値 VoBの変化を示している。図 3.18において，赤い点と青い点はそれぞ
れ実験結果を示している。図 3.18から，ILEDと VoBが，参照値と一致していることを確認
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できる。
図 3.19は，LED参照電流値 I∗LEDが 15 mAのときの昇降圧型コンバータとフライバック
型コンバータのスイッチング素子のドレイン電流 (iD(QA), iD(QB))を示している。この図の波
形から，それぞれのコンバータのオン時間，ton(QA)と ton(QB)は，300 ns以上となっているこ
とが分かる。
図 3.20は，LED参照電流値 I∗LEDを 15 mAから 1.5 Aへ変化させたときの実験結果である。
図 3.20において，緑の線はDSPのアナログチャンネルによって与えられる参照電圧波形で
ある。この値が 3 Vのとき，LED参照電流値 I∗LEDは，1.5 Aとなる。この結果から，LED
電流 iLEDは，LED参照電流値 I∗LEDに一致するように変化していることが分かる。
図 3.21は，LED電流が最小のときと最大のときの照度を比較した図である。提案するLED
駆動電源はすべての調光範囲においてフリッカを発生していない。
5ms/div
GND
GND(voB,iS)
(vS)
GND(iLED)
vS 250V/div
iS 10A/div
voB 50V/div
iLED 1A/div
図 3.14 LED参照電流値 I∗LEDが 1.5 Aのときの提案する協調制御法による実験結果
5ms/div
GND
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vS 250V/div
iS 200mA/div
voB 50V/div
iLED 10mA/div
図 3.15 LED参照電流値 I∗LEDが 15 mAのときの提案する協調制御法による実験結果
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図 3.16 LED電流の平均値が 1.5 Aのときの入力電源電流の FFT解析結果
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図 3.17 LED電流の平均値が 15 mAのときの入力電源電流の FFT解析結果
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図 3.18 LED参照電流値 I∗LEDに対する LED電流 ILEDと出力電圧 VoBの変化
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5µs/div
GND
GND
iD(QB) 2A/div
iD(QA) 1A/div
図 3.19 LED参照電流値 I∗LEDが 1 %(15 mA)のときの提案する協調制御法による実験結果
図 3.20 LED参照電流値を 15 mAから 1.5 Aへ変化させたときの各波形の過渡応答の実験
結果
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図 3.21 LED電流が最小のときと最大のときの照度比較
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3.8 シリコンMOSFETとシリコンカーバイドMOSFETの電力変換
効率の比較
提案する LED駆動電源の電力変換効率について検討する。図 3.22は，LED電流が 1.5 A
のときの試作機における損失解析結果である。電力変換効率は 90.5 %で，合計の損失電力
は 45.4 Wである。MOSFET QAとQBの損失は，10.1 Wとなり，全損失の 22.2 %を占めて
いる。出力電力が高い場合，導通損失が主要な損失要因となっている。LED電流が 1.5 Aの
とき，QAとQBの導通損失はそれぞれ 3.0 Wと 3.3 Wである。このため，MOSFETの導通
損失を低減することで，試作機の電力変換効率を改善することができると考えられる。
シリコンカーバイド (SiC)は，シリコン (Si)と比較してオン抵抗が低く，導通損失を低減
することができる。本節では，SiC-MOSFETの C3M0065090Jと C2M0040120Dをそれぞれ
QAと QBに用いた結果を検討する。
Power 
conversion 
efficiency
90.5 %
Total loss
45.4 W
Input power
479 W Other 14.4 W
Conduction loss 3.01 W
Turn-off loss 1.15 W
Conduction loss 3.32 W
Turn-off loss 2.60 W
L1 5.11 W(11.2 %)
Lp and Ls 3.05 W(6.7 %)
D1 Conduction loss 2.24 W(4.9 %)
D2 Conduction loss 2.40 W(5.3 %)
QA loss 4.17 W(9.2 %)
QB loss 5.92 W(13.0 %)
D3~D6 Conduction loss 8.19 W(18.0 %)
図 3.22 Si-MOSFETを用いた DC / DCコンバータで構成された LED駆動電源の損失解析
Other 13.4 W
Conduction loss 0.76 W
Turn-off loss 1.16 W
Conduction loss 1.90 W
Turn-off loss 2.61 W
L1 5.20 W(12.7 %)
Lp and Ls 3.10 W(7.6 %)
D1 Conduction loss 2.25 W(5.5 %)
D2 Conduction loss 2.31 W(5.6 %)
QA loss 1.91 W(4.7 %)
QB loss 4.51 W(11.0 %)
D3~D6 Conduction loss 8.13 W(19.9 %)
Power 
conversion 
efficiency
91.4 %
Total loss
40.8 W
Input power
475 W
図 3.23 SiC-MOSFETを用いたDC / DCコンバータで構成された LED駆動電源の損失解析
表 3.2は実験で用いた Si-MOSFETと SiC-MOSFETの主要パラメータを示している。表
3.2から，QAと QBのドレイン–ソース間のオン抵抗は，Si-MOSFETから SiC-MOSFETへ
変更することでそれぞれ約 77 %と約 40 %低減できることが分かる。
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表 3.2 実験における Si-MOSFETと SiC-MOSFETのパラメータ
QA QB
Parameter (SiC-MOSFET) (Si-MOSFET) (SiC-MOSFET) (Si-MOSFET)
C3M0065090J STF20NM65N C2M0040120D TK40J60T
Drain-source voltage VDS (V) 900 650 1,200 600
Gate-source voltage VGS (V) −8/19 −25/25 −10/25 −30/30
Continuous
drain current (A)
TC = 25 °C 35 15 40 40
TC = 100 °C 22 9.45 60 -
Junction temperature Tj (°C) −55 to 150 −55 to 150 −55 to 150 −55 to 150
Drain-source
on-state resistance (mΩ)
TC = 25 °C 65 250 40 68
TC = 100 °C 78 270 52 80
Input capacitance Ciss (pF) 660 1,280 1,893 3,900
Output capacitance Coss (pF) 60 110 150 9,200
Reverse capacitance Crss (pF) 4.0 10 10 280
図 3.23は，LED電流が 1.5 Aのときの SiC-MOSFETを用いた試作機の損失解析結果であ
る。LED電流が 1.5 Aのとき，QAとQBの導通損失はそれぞれ 0.76 Wと 1.90 Wとなった。
つまり導通損失はそれぞれ 74.8%と 42.8%低減できたことになる。このように Si-MOSFET
を SiC-MOSFETに置き換えることで，電力変換効率は 0.9 %向上した。図 3.24は，試作機の
電力変換効率の実験結果である。この結果から，すべての調光範囲において，SiC-MOSFET
を用いた LED駆動電源の電力変換効率は，Si-MOSFETを用いた LED駆動電源と比較して
高いことが分かる。
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図 3.24 LED参照電流値 I∗LEDに対する電力変換効率の実験結果
表 3.3は，従来制御法の LED駆動電源と提案する協調制御を用いた LED駆動電源を比較
した表である。提案する LED駆動電源は入力電源電圧を 100 Vrmsとして実験している。し
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かしながら，SiC-MOSFETを用いた LED駆動電源は，MOSFETの耐圧増加により，入力電
源電圧を 300 Vrmsまで上げることができる。提案する LED駆動電源は LED電流を線形的
に制御することができる。提案する制御方法において Si-MOSFETを用いた場合，定格電流
の 34 %以上の範囲において，90 %以上の効率を達成する。また，SiC-MOSFETに置き換え
た場合，定格電流の 17 %以上の範囲において，90 %以上の効率を達成することができる。
表 3.3 従来の制御法と提案する制御法の LED駆動電源の比較
Item Conventional Method
Proposed Method Proposed Method
with Si-MOSFETs with SiC-MOSFETs
AC input voltage 185–265 Vrms 100 Vrms 100 Vrms
Output power 210 W 408 W 408 W
Dimming type Step Linear Linear
Dimming range (%) 50, 75, 100 1–100 1–100
Efficiency at maximum output power 92.1% 90.5% 91.4%
Efficiency at minimum output power 90.7% 62.0% 69.5%
Minimum illuminance of LEDs 1,680lx 257lx 257lx
ここでMOSFET QAと QBのヒートシンクについて検討する。
ヒートシンクの熱抵抗 Rthh−aは，以下のように表せる。
Rthh−a =
Tj − Ta
Ploss
− Rthj−p − Rthp−h (3.45)
ここで，Tjは素子のジャンクション温度，Taは周囲温度，PlossはMOSFETの損失，Rthj−p
は，素子のジャンクションからパッケージ表面までの熱抵抗，Rthp−hは，パッケージ表面か
らヒートシンクまでの熱抵抗である。
図 3.25に，6つのフィンをもつヒートシンクの概略図を示す。ヒートシンクの幅と長さは
20 mm 
H
 m
m
 
図 3.25 検討したヒートシンクの概略図
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TO-220パッケージサイズに合わせて設定している。ヒートシンクの表面積 S hは以下のよう
に表せる。
S h = 6 × 2 × 0.025 × H × 10−3 (3.46)
さらに，Rthh−aは S hを用いて以下のように表せる。
Rthh−a =
1
hS h
(3.47)
ここで hは，ヒートシンクの熱伝達率である。ヒートシンクの高さHを見積もるため，Rthj−p
を 5°C/W，Rthp−hを 1 °C/W，hを 5 W/m2 °Cとそれぞれ仮定する。(3.45)–(3.47)式から，Tj
が 150 °Cで Taが 50 °Cであるとき，Hは以下のように表せる。
H =
103
1.5
(
100
Ploss
− 6
) (3.48)
表 3.4に，ヒートシンクの形状の見積結果を示す。表 3.4から，QAとQBのヒートシンク
の体積は，Si-MOSFETから SiC-MOSFETへ置き換えることで，それぞれ 61 %と 32 %削減
することができる。
表 3.4 ヒートシンクのサイズ見積り
QA QB
Item Si-MOSFET SiC-MOSFET Si-MOSFET SiC-MOSFET
Loss 4.17 W 1.91 W 5.92 W 4.51 W
Height of the heat sink 37 mm 14.4 mm 61.2 mm 41.2 mm
SiC-MOSFETを用いた場合のコストについて検討する。本提案の場合，SiC-MOSFETを
用いることで定格出力電力時に 1 %程度の効率向上を確認できた。定格 400 Wで考えると
4,000時間以上の使用で，SiC-MOSFETを用いることによるコストアップを還元できる計算1
となるため，LED寿命が一般的に 40,000時間であることを考慮すると十分コストメリット
があると言える。また，SiC-MOSFETの価格がさらに低減できれば，Si-MOSFETから置き
換えが進んでいくと考えられる。
SiC-MOSFETは高耐圧化が可能である点もメリットである。高輝度 LED照明は LED素
子を直列接続して構成されることが多く，順方向電圧 VFが高電圧化する傾向にある。この
ため，SiC-MOSFETの高耐圧のメリットを活かした設計も可能となる。このような設計を
行なった場合，Si-MOSFETと比較して 7 %程度効率が向上した研究事例もある (65)。
1 電源の原価を 2,000円，Siを用いた電源の半導体素子のコストの割合を 10 %とすると Si半導体素子のコス
トは 200円である。SiCを用いた場合，Siと比較して三倍程度のコストアップとなるので電源の原価は 400円
上昇する。電気料金を 1 kWh当たり 25円とし，定格 400 Wのうち 1 %の電力を削減できる場合，コストアッ
プを還元できる時間は以下のように表せる。
400円
25円 kWh/4Wh = 4, 000h
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3.9 低LED電流領域における電力変換効率の改善法
提案するLED駆動電源回路は，LED電流が低い領域において電力変換効率が低くなる。出
力電力が低いとき，損失は主にMOSFET QBのターンオフ損失によって発生する。MOSFET
によるターンオフ損失 PTurnOff は以下のように表せる。
PTurnOff = fsw
∫ t0+∆Toff
t0
vDS (t) iD (t) dt (3.49)
ここで fswはスイッチング周波数，t0はターンオフ期間が始まる時間，∆Toffはターンオフ期
間，vDSと iDはMOSFETのドレイン–ソース間電圧とドレイン電流である。(3.49)式から，
ターンオフ損失はスイッチング周波数によって変化し，スイッチング周波数が低くなれば，
ターンオフ損失も低減できることが分かる。
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図 3.26 スイッチング周波数可変機能を有した提案する協調制御法における制御ブロック図
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I(lower limit) I(upper limit) 
I*LED 
図 3.27 LED参照電流値 I∗LEDとスイッチング周波数の関係
ここでは，スイッチング周波数を可変できる機能を追加する方法を検討する。図 3.26は，
提案手法を追加した制御ブロックである。この機能は LED参照電流値 I∗LEDに対してヒステ
リシス特性を持っている。図 3.27に，LED参照電流値とスイッチング周波数の関係を示す。
また，ヒステリシス特性は以下のように表せる。
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I
∗
LED ≥ I(upper limit) → fsw = 50 kHz
I∗LED ≤ I(lower limit) → fsw = 25 kHz
(3.50)
I(upper limit)と I(lower limit)は，スイッチング周波数が 25 kHzの場合と 50 kHzの場合の試作
機の電力変換効率を比較することで決定した。
図 3.28にスイッチング周波数が 25 kHzの場合と 50 kHzの場合の試作機の電力変換効
率を示す。図 3.28において，提案する LED駆動電源には Si-MOSFETを用いている。LED
電流が 250 mA以下になったとき，電力変換効率はスイッチング周波数が 50 kHzの場合よ
り，25 kHzのほうが高くなることが分かる。このため，I(upper limit)を 300 mA，I(lower limit)を
200 mAと設定した。この結果，LED電流が 15 mAのとき，電力変換効率を 5 %程度改善す
ることができた。
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図 3.28 スイッチング周波数が 25 kHzの場合と 50 kHzの場合の電力変換効率の実験結果
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3.10 まとめ
本章では，出力電力 400 W級の LED駆動電源について，設計および実験による検証結果
を示した。LED駆動電源は協調制御法を用いた二並列接続 DC / DCコンバータによって構
成されている。提案する協調制御法では，LED参照電流値に基づいて 2つの DC / DCコン
バータを駆動する。すべてのコンバータは簡易な制御方法で力率改善するためDCM動作と
なるように回路定数を設計し，スイッチング素子のオン時間を確保して安定して動作できる
範囲になるよう設計している。
提案する協調制御法を用いた LED駆動電源の試作機を作成し実験を行った。シミュレー
ションと実験結果から，提案する協調制御を用いることで，MOSFETのオン時間は調光範囲
である定格の 1 %から 100 %の範囲において 300 nsより長くなることを確認した。提案する
LED駆動電源は従来の方法と比較して，最小電流を 87 %以上低減できた。また，シミュレー
ションと実験結果から，LED参照電流値を 1 %から 100 %へ変えた際，提案する LED駆動
電源は，線形に調光でき，かつ安定した動作を実現できることを確認できた。SiC-MOSFET
を用いた LED駆動電源において，最大電力変換効率は 91.4 %となった。最後に，LED電流
が低電流な領域における電力変換効率を改善するために可変スイッチング周波数制御法を提
案した。実験結果から，可変スイッチング周波数制御法を用いることで，低電流領域におい
て電力変換効率が改善することを確認できた。
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本章では絶縁型 LED駆動電源を検討した。非絶縁型コンバータのメリットとして，大電
力を扱う際に，コンパクトな電源設計が可能であることがあげられる。これは，コンバータ
内で大きな体積を占める，電磁誘導素子を小さくできるためである。しかし一方で，出力が
一次側と絶縁されていないため，発光部分である LED基板も一次側の部品となってしまう。
LED素子は熱に弱いため，排熱機構が重要であり，高輝度 LEDにおいては特にヒートシン
クが必須となっている。
ヒートシンクと LED基板は極力近接して配置したいため，ヒートシンクと LED基板を絶
縁するのはあまり現実的ではない。このため，ヒートシンクも一次側の部品となる。した
がって，ヒートシンクと筐体を共有するような設計は困難である。LED照明器具全体を設
計する際に，筐体側で絶縁対策を施すことが可能であれば非絶縁型 LED駆動電源のメリッ
トを活かせるが，LED駆動電源としての汎用性を確保するのであれば，絶縁型の電源とす
る必要性がある。
絶縁型 LED駆動電源であれば，非絶縁型と比較して，筐体での絶縁設計が容易である。
電源において絶縁性が確保されているため，筐体とヒートシンクを一体とすることが可能と
なるためである。このため，絶縁型のコンバータとして，フライバック型コンバータを用い
た，一段並列型 LED駆動電源について検討する。3章と同様に調光範囲を拡大するため，協
調制御法を提案する。また，スイッチング素子のオン時間を最小でも 1 µs以上確保するよ
う設計し，すべての調光範囲で安定して動作させることを目指す。また，電力変換効率を向
上させるため，スイッチング方式に電流臨界モード (CRM)を用いる。
提案する LED駆動電源の制御方法について，PLECSソフトウェアを用いて検証し，協調
制御によって絶縁型 LED駆動電源においても，調光範囲を拡大できることを確認する。
4.1 駆動対象のLED照明
図 4.1に，本章の駆動対象となる LED照明をモデル化した際の I-V特性を示す。本章にお
いては 1台の KSL40を駆動対象としている。図中の VFは LEDの順方向電圧，Iminは LED
の最小電流，Imaxは LEDの最大電流，VLEDと ILEDは LED電圧と LED電流である。一般的
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に高輝度 LEDは LEDを直列接続しているため，図 4.1のような特性を有する。このため定
電圧制御を行うと小さな電圧変化が大きな電流変化となり，安定した駆動が困難となる。
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図 4.1 駆動対象となる LED照明のモデル化
図 4.2に，図 4.1のモデルと実測した LED照明の ILED-VLED特性を比較した図を示す。実
測した結果は一定時間放置し，LEDの温度が平衡状態となったデータを使用している。実
測とモデルには差異が発生しているが，LED参照電流値を基に LED駆動電源を制御した場
合，電流の低い Imin 近傍においては，モデルよりも実測のほうが電力が高くなる。このた
め，後で検討するようにオン時間 tonが，長くなるように制御する。つまり，モデルにおい
て，tonの最小値 ton minを 1 µs以上確保していれば，LED照明を負荷として用いた際は，よ
り長い tonを確保できることになり，LED駆動電源としての動作は安定方向へ向かう。また，
電流値の大きい Imax近傍においては，モデルよりも実測のほうが電力が低くなる。このた
め，後で検討するようにスイッチング周波数 fswが高くなるような制御を施す。モデルにお
いて， fswが設定した最小値を下回らないように設定しておけば，実機におけるスイッチン
グ周波数はモデルより低くならないと考えられる。
以上のことから，駆動対象をモデル化して検討することは，実際の負荷である LED照明
を使用するときよりも厳しい条件で検討することになる。したがって，以降はモデル化した
負荷を用いて検討を進める。
また，表 4.1に駆動対象の LED照明の特性を示した。
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図 4.2 駆動対象となる LED照明とモデルの ILED–VLED特性比較
表 4.1 駆動対象となる LED照明の特性
Item Value
Rated LED current Irated [A] 0.7
Rated LED forward voltage Vrated [V] 130
Output light flux (ILED = 0.7 A) [lm] 10,000
Angle of light beam (typical) [deg] 115
Color temperature [K] 5,000 – 8,300
Maximum LED current Imax [A] 1.5
Minimum LED current Imin [A] 0.15
Maximum LED forward voltage Vmax [V] 137.5
Minimum LED forward voltage Vmin [V] 103.8
Forward voltage VF [V] 100
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4.2 絶縁型LED駆動電源の回路構成
図 4.3に絶縁型 LED駆動電源の回路構成を示す。フライバック型コンバータを 2つ用い
た，一段並列構成となっている。上段のフライバック型コンバータは，LED電流を制御す
るため電流制御とし，下段のフライバック型コンバータは，LEDの VFを供給するため電圧
制御としている。
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図 4.3 一段並列回路構成
4.3 LED駆動電源の設計
図 4.3の回路におけるスイッチングについて検討する。本章ではスイッチング方式を電流
臨界モード (CRM)としている。これは，3章で用いた電流不連続モード (DCM)と比較して，
電力変換効率を向上できると期待できるためである。電力変換効率が向上する理由は以下の
通りである。CRMで制御した場合，DCMと同様にMOSFETに流れ込む電流が 0となるタ
イミングでMOSFETがオンとなるため，スイッチングによる電力ロスを低減できる。さら
に CRMでは，DCMよりトランスの導通率が高くなり，トランスによる電力ロスも低減で
きる。
図 4.3から分かるように，フライバック型コンバータは入力電源にダイオードを介して直
接接続されるため，力率改善回路 (PFC)を導入する必要がある。DCMの場合は，スイッチ
ング周波数とデューティー比を固定することで，PFC動作が可能であったが，CRMの場合，
スイッチング周波数が変化し，スイッチング素子のオン時間 ton も変化させる必要がある。
このため，スイッチング周波数を 30 kHz以上とし，オン時間の最小値 ton minを 1 µs以上と
なることを目標として，設計を進める。
以上の回路構成，制御方式を用いた場合の ton minを設計し，その結果からトランスの一次
側インダクタンス値，巻数比を決定する。
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4.3.1 昇圧型コンバータによるCRM動作時の PFC制御
まず，一般的な PFC回路の CRM動作について検討する。その後，フライバック型コン
バータの場合の動作について検討する。力率を高くするには，入力電圧の位相と入力電流
の位相を同相とする必要がある。また，入力電流については高調波電流規制があり，規格に
よって許容される高調波歪みの上限が決められている。このため，入力電流波形は入力電圧
波形と同位相で，更に相似な形状となることが望ましい。
図 4.4は，PFC回路としてよく用いられる昇圧型コンバータ回路である。昇圧型コンバー
タ回路を CRM制御した場合，スイッチングのオン時間が入力電圧の瞬時値に依存せず一定
となる，定オン時間制御となることが知られている (66)。
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図 4.4 昇圧型コンバータの PFC回路
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図 4.5 昇圧型コンバータのインダクタ電流波形
PFC制御が理想的に動作し，入力電流波形が入力電圧波形と同様に正弦波となる場合，全
波整流後の入力電圧 vin (t)と入力電流 iin (t)は以下のように表される。ただし，ここで検討
する範囲は交流電源の半周期 (t : 0 ∼ pi/ω)である。
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vin (t)=
√
2Vrms sin (ωt)
iin (t)=
√
2Irms sin (ωt) (4.1)
ここで，Vrmsは交流入力電圧の実効値，Irmsは交流入力電流の実効値，ωは交流電源の角周
波数である。図 4.5に，昇圧型コンバータ回路のインダクタ電流波形とスイッチング素子と
して用いているMOSFETのゲート波形の概略図を示す。図 4.4からスイッチング素子がオ
ン (導通)しているとき，インダクタには，入力電圧 vinが印加されており，傾き vin/Lで線
形にインダクタ電流が増加していく。この際，CRM動作を前提としているため，スイッチ
ング開始の時点では，インダクタに電流は流れておらず，蓄積されている電力は 0である。
また，スイッチング素子がオフしているとき，インダクタには，入力電圧と出力電圧の差の
電圧がかかっており，傾き −(Vout − vin)/Lで電流が減少していく。CRM動作が正しく動作
していれば，インダクタ電流が 0になったタイミングで，次のスイッチング周期が開始され
る。このため，インダクタの電流波形は，図 4.5のような波形になる。
図 4.5から，1制御期間 T での入力電流をインダクタ電流を用いて表すと以下のように
なる。
iin (kT ) = 〈iL〉kT =
ip kT
2
(4.2)
ここで，〈iL〉kTは，スイッチング周期の k番目の期間 T における，インダクタの平均電流で
ある。以下，〈〉kTを k番目の期間 T における平均値とする。また，下付きの kTは，k番目
の期間 T における値を意味する。考えている区間 kT から (k + 1)T のインダクタ電流のピー
ク値は，以下のように表せる。
ip kT =
vin (kT )
L
ton kT (4.3)
vin (kT )を今考えている区間の入力電圧とすると，vin (kT ) =
√
2Vrms sin (ωkT )と表せる。(4.1)，
(4.2)，(4.3)式から以下の式を導出できる。
ton kT = 2L
Irms sin (ωkT )
Vrms sin (ωkT )
ton = 2L
〈Pin〉
V2rms
(4.4)
ここで 〈Pin〉は，入力電力の平均値である。(4.4)式から分かるように，tonは区間 kT によら
ず，入力電源電圧，入力電力，インダクタの値から決まる，一定の値を取ることが分かる。
つまり tonは，交流周期で変化する入力電圧の瞬時値に依存しない。次に toff について検討
する。図 4.5から，期間 kT におけるインダクタ電流のピーク値は toff kTを用いて以下のよ
うに表せる。
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−ip kT = − (Vout − vin (kT ))L toff kT (4.5)
ここで，昇圧型コンバータの出力電圧については，十分に平滑化され一定となると仮定して
いる。(4.3), (4.5)式から期間 kT において，tonと toff kTに以下の関係が成り立つ。
vin (kT )
L
ton =
Vout − vin (kT )
L
toff kT
toff kT =
vin(kT )
Vout − vin(kT ) ton (4.6)
toffについては，tonと異なり，交流入力電圧の瞬時値に応じて変化することが分かる。また，
Vin(kT )が大きくなると toff が長くなる。
  
iL 
ton toff 
vin 
iin 
図 4.6 昇圧型コンバータにおける各波形
tonと toff の交流入力電圧の瞬時値に対する変化から，概略的な各波形は図 4.6のようにな
る。各波形をイメージしやすいように，ton と toff は実際のスイッチング周波数と比較して
長くしている。また，iin は入力フィルタによってスイッチングノイズが除去された波形に
なる。
4.3.2 フライバック型コンバータによるCRM動作時の PFC制御
次に図 4.3に示すフライバック型コンバータのCRM動作時の PFC制御について検討する。
電圧制御側と電流制御側は基本的な動作は同一のため，電流制御側のフライバック型コンバー
タについて検討する。また，本節においても検討する範囲は交流電源の半周期 (t : 0 ∼ pi/ω)
である。図 4.7は，上からトランスの一次側電流，二次側電流，MOSFET QAのゲート波形
の概略図である。
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ipA 
isA 
ispA 
ippA 
ton 
toff 
T 
QA 
図 4.7 フライバック型コンバータのトランス電流波形
スイッチング素子がオンしているとき，トランスの一次側の巻線が入力電圧 vinに接続さ
れ，傾き vin/LpAでトランスの一次側電流が増加する。ここで LpAは電流制御側トランスの
一次側インダクタンス値である。また，CRM動作を前提としているため，スイッチング開始
のタイミングで，トランスに電力は蓄積されておらず，トランスの一次側電流は 0である。
スイッチング素子がオフしているとき，トランスの一次側は電流が流れる経路がなくなるた
め，電流は流れない。二次側は，ダイオードを介して出力に接続されるため，傾き VoA/LsA
で二次側の電流が減少していく。ここで LsAは電流制御側トランスの二次側インダクタンス
値である。ここで，昇圧型コンバータと異なる点は，スイッチングのオフ期間においては，
トランスはスイッチング素子によって，入力電源から切り離されており，電力が供給されて
いない点である。この点を考慮することで，期間 kT における入力電流の平均電流は以下の
ように表すことができる。
iin (kT ) = 〈ipA〉kT =
ippA kT
2
ton kT
T
(4.7)
次に ton kT/T を求める。(3.16)式より，tonと toff の間には以下の関係が成り立つ。
ton kT
toff kT
=
VoA
vin(kT )
npA
nsA
=
VoA√
2Vrms sin (ωkT )
npA
nsA
toff kT =
√
2Vrms sin (ωkT )
VoA
nsA
npA
ton kT (4.8)
ここで，npAと nsAは，電流制御コンバータのトランスにおける一次側の巻数と二次側の巻
数である。また，出力電圧 VoAは平滑キャパシタにより一定であると仮定している。(4.8)式
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より以下の式が導出できる。
ton kT
T
=
ton kT
ton kT + toff kT
=
1
1 + toff kT/ton kT
=
1
1 +
√
2Vrms sin (ωkT )
VoA
nsv
npv
(4.9)
PFC制御が正確に行われているとすると，〈ipA〉kT は，(4.1)式を満たす必要がある。また，
(4.7)，(4.9)式から，ippA kTは以下のように表せる。
〈ipA〉kT =
√
2Irms sin (ωkT )
=
ippA kT
2
1
1 +
√
2Vrms sin (ωkT )
VoA
nsA
npA
ippA kT = 2
√
2Irms sin (ωkT )
1 + √2Vrms sin (ωkT )VoA nsAnpA
 (4.10)
また，ippA kTは，(4.3)式と同様に表すことができ，(4.4)式と同様の変換を施すと以下の式
が得られる。
ton kT = 2LpA
〈Pin〉
V2rms
A (4.11)
A=
1 + √2Vrms sin (ωkT )VoA nsAnpA

ここで，LpAは，電流制御コンバータのトランスの一次側インダクタンス値である。
(4.11)式に示したように，フライバック型コンバータの場合，入力電圧に応じてオン時間
を制御する必要がある。ただし，オン時間が最小となるのは (4.11)式の A = 1となるωt = 0
の場合であり，これは昇圧型コンバータ回路の Lを LpAに置き換えた形となる。以下の検討
で必要となるため (4.9)，(4.11)式から計算した，スイッチング周波数も以下に示す。
f =
1
T
=
1
ton kT + toff kT
=
1
ton kT (1 + toff kT/ton kT)
=
V2rms
2LpA〈Pin〉
 11 + √2Vrms sin (ωkT )VoA nsAnpA

2
(4.12)
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ton toff 
ipA 
isA 
iin vin 
図 4.8 フライバック型回路における各波形
tonと toff の交流入力電圧の瞬時値に対する変化から，概略的な各波形は図 4.8のようにな
る。各波形をイメージしやすいように，ton と toff は実際のスイッチング周波数と比較して
長くしている。また，iin は入力フィルタによってスイッチングノイズが除去された波形に
なる。
4.4 提案する協調制御法
調光範囲拡大のため，図 4.9のように，電圧制御コンバータと電流制御コンバータを協調
制御し，tonの変化幅を考慮することで，LED駆動電源の安定動作を確保する。
図 4.9に，提案する協調制御法による，制御範囲を示す。ここで，VoAは，電流制御コン
バータの出力電圧，V∗oBは，電圧制御コンバータの参照電圧値，I∗LEDは，LED電流参照値で
ある。
ここで，最大出力電流時の電圧制御コンバータの参照電圧値を VFと設定し，残りの電圧
を電流制御コンバータによって生成する。このように設定することで，電圧制御コンバータ
と電流制御コンバータの出力電力比は，100 : 37.5となる。
フライバック型コンバータの tonは，(4.11)式より，出力電力（入力電力 ×効率）に比例
するため，調光による出力電力の変化の割合を小さくすることで tonの変化幅を小さくする
ことができる。したがって，すべての調光範囲で出力電力の比率を保持しながら制御する。
また，本章において，LED電流の最小値は最大電流値の 10 %とした。
LED電圧 VLED = VFのとき，ILED = 0が成り立つと仮定すると，電圧制御コンバータの
82
4.4提案する協調制御法
100 
VLED [V] 
ILED [A] 
Imax 
1.5 
Imin 
0.15 
75.5 
VoA (Imax) 
VoA (Imin) 
V*oB(I
*
LED) 
図 4.9 提案する協調制御法による制御範囲
参照電圧値 V∗oBは以下のように表すことができる。
V∗oB
(
I∗LED
)
= K1I∗LED + K2 (4.13)
上記の協調制御条件式中の K1と K2は，以下に示す式から計算することができる。
K1 =
100
137.5
Vmax − VF
Imax
(4.14)
K2 =
100
137.5
VF (4.15)
(4.13) – (4.15)式から，電圧制御コンバータの参照電圧値 V∗oBは，以下のように与えられる。
V∗oB
(
I∗LED
)
= 18.2I∗LED + 72.7 (4.16)
最小出力電力時にスイッチング素子のオン時間を 1 µsとしたとき，電圧制御コンバータ
のスイッチング周波数は，最大出力電力時に約 30 kHzとなる。
(4.16)式より，電圧制御コンバータ，電流制御コンバータの仕様を表 4.2, 4.3のように設
計する。この場合，それぞれのコンバータの最小出力電力は，最大出力電力の約 7.5 %とな
る。したがって，tonも最大出力電力時の 7.5 %以上を確保できる。
4.4.1 トランス設計
トランスの一次側インダクタンス値 (LpB)を設計する。(4.11)式から，tonと LpBの関係が
分かる。この関係を用いて，ton >1 µsとなるよう LpBを設計する。オン時間の最小値は，電
源の効率やゲートドライバのドライブ能力を考慮して決定した。本章では，交流入力電圧を
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表 4.2 電圧制御コンバータの仕様
項目 最大値 最小値
出力電圧 (V) 100 75.5
出力電流 (A) 1.5 0.15
出力電力 (W) 150 11.3
表 4.3 電流制御コンバータの仕様
項目 最大値 最小値
出力電圧 (V) 37.5 28.3
出力電流 (A) 1.5 0.15
出力電力 (W) 56.3 4.25
Vrms=100 Vとした。また，入力電力については，出力電力より効率を考慮して算出する。仮
に効率を 90 %とし，設計を進める。
まず，電圧制御側トランスの一次側インダクタンス LpBを設計する。4.4節の検討結果か
ら，出力電力の最小値は，11.3 Wである。各値を (4.11)式に代入するとオン時間の最小値
ton minの制限から LpBの最小条件が導かれる。
ton min = 2LpB × 11.3 W/0.9(100 V)2 > 1 µs
LpB > 398 µH
以上の結果から，LpBを 400 µHとした。
この場合のオン時間の最大値 ton max を求める。(4.11) 式から，最大出力時 (150 W) で，
ωt = pi/2のとき，tonは最大となる。できるだけ tonの変化幅を小さくし，入力電圧の瞬時値
が高くなった際のスイッチング周波数が低くならないよう，nsB/npBは小さくするべきであ
る。このため耐圧を考慮して，npB : nsB = 3 : 1とした。この場合，最大のフライバック電
圧は以下のように表せる。
Vfb = VoB
npB
nsB
= 100 × 3
1
= 300 V
MOSFETに印加される最大電圧は，√2Vrms + Vfb = 441 Vとなり，MOSFETの耐圧 (600 V)
内であるため問題ない。
ton maxは，(4.11)式より 19.6 µsとなる。また，スイッチング周波数は (4.12)式から 34.6 kHz
となる。
次に電流制御側トランスの一次側インダクタンス LpAを設計する。電圧制御側トランスと
同様の計算をする。
ton min = 2LpA
4.2 W/0.9
(100 V)2
> 1 µs
LpA > 1.07 mH (4.17)
以上の結果から，LpAを 1.1 mHとした。
電流制御側の ton maxを求める。巻数比は，耐圧を考慮して npA : nsA = 8 : 1とした。この
場合も最大のフライバック電圧は 300 Vとなる。ton maxは，(4.11)式より 20.2 µsとなる。ス
イッチング周波数は，(4.12)式から 33.6 kHzとなる。
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4.4.2 電流臨界モード制御回路
制御回路は，電流臨界モード制御回路と協調制御回路で構成される。各回路を以下で説明
する。
電流臨界モード制御回路は，tonを生成する回路と toffを生成する回路からなる。図 4.10に
制御回路図を示す。ton生成回路は，参照値 (ref)と検出値 (sense)との差分を PI制御し，三
角波と比較することで生成する。三角波は，定電流源 (Idc)とキャパシタ (Cc)から生成され
る。また，RSラッチによりリセットがかかるようになっている。この PI制御で得られる値
を，(4.11)式において A = 1のときの値とし，入力電圧の瞬時値によって変化する Aについ
ては，補正値を積算し，tonを算出する。補正値は，コンバータ入力電圧，巻数比，出力電
圧から算出することができる。
toff は，二次側電流 (isA, isB)の電流がゼロとなるタイミング（ゼロクロス）を検出するこ
とで生成する。ゼロクロスは，トランスの補助巻き線を用いることで検出可能であり，補助
巻き線から得られる信号を図 4.10の ZCD端子へ接続する。この端子をゼロクロスディテク
ト (ZCD)とした。ZCD端子の電圧の立下りのタイミングでパルスを発生させ，RSラッチを
セットする。RSラッチをセットした際，三角波の生成がスタートし，次のスイッチングへ
と移ることになる。
  
PI ref 
sense 
ZCD 
correct 
+ 
- R 
S 
Q 
Q 
Delay 
Gate signal 
Idc 
Cc 
図 4.10 電流臨界モード制御回路
4.4.3 協調制御回路
協調制御の動作は，LED参照電流値を与えて，その値に応じた V∗oBを算出し，電圧制御
コンバータの参照電圧値とする方法である。
図 4.11に協調制御回路を示す。LED参照電流値 I∗LEDを与え，上段の制御回路で電流制御
し，下段の制御回路で電圧制御する。また，(4.16)式を用いて，I∗LEDから電圧制御コンバー
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タの参照電圧値 V∗oBを算出する。
  
I*LED 
V*oB(I
*
LED) 
V*oB 
QB 
Critical mode 
control circuit 
QA 
Critical mode 
control circuit 
図 4.11 協調制御回路
4.5 シミュレーション結果
提案する協調制御法の有用性を確認するために，PLECSを用いた計算機シミュレーション
を行った。各フライバック型コンバータの出力段の平滑キャパシタは，1 mFとした。図 4.12
に，LED参照電流値 1.5 Aのときの提案する LED駆動電源回路の各部の波形を示す。シミュ
レーション波形は上から，電源電圧 (V)，電源電流 (A)，LED電圧 (V)，LED電流 (A)であ
る。図 4.12から，LED電流は 1.5 Aに制御されていることが分かる。また，電源電流はほ
ぼ正弦波状になっており，力率は 0.99の制御が達成できている。図 4.13，4.14に，最大電
流出力時と 0.15 A出力時の電源電流の FFT解析結果を示す。LED参照電流値を変化させた
場合においても，IEC61000-3-2の限度値内となり，PFC制御の妥当性が確認できる。
図 4.15は，LED参照電流値 I∗LEDに対する LED電流の平均値 ILEDと電圧制御コンバータ
の出力電圧の平均値 VoBのシミュレーション結果である。実線は，(4.16)式を用いて算出し
た参照出力電圧値 V∗oBである。LED電流は，赤色のひし形，出力電圧は緑色の四角で示さ
れており，電圧制御コンバータが参照出力電圧値と一致するように制御できていることが分
かる。また，LED電流 ILEDは，LED参照電流値と一致するように制御できていることが分
かる。
図 4.16, 4.17は，最大出力電力時の波形で，交流入力電源の電圧がピークとなる ωt = pi/2
のときのトランス一次側電流 (ipA, ipB)と二次側電流 (isA, isB)の拡大波形である。波形を確
認すると電流臨界モードで動作していることが分かる。また，スイッチング周波数は電圧制
御コンバータが約 39 kHz，電流制御コンバータが約 37 kHzとなっており，ほぼ設計通りの
結果である。
図 4.18，4.19は，最小出力電力時の波形で，交流入力電源の電圧が 0となる ωt = 0のと
きのトランス一次側電流 (ipA, ipB)と二次側電流 (isA, isB)の拡大波形である。波形を確認す
ると ton ≈1 µsとなっていることが分かる。
86
4.5シミュレーション結果
0.40 0.42 0.44 0.46 0.48 0.50 sec
LED??(V)
????(V)
????(A)
LED??(A)
図 4.12 LED参照電流値 I∗LEDが 1.5 Aのときの協調制御法によるシミュレーション結果
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図 4.13 LED電流の平均値が 1.5 Aのときの入力電源電流の FFT解析結果
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4.5シミュレーション結果
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図 4.16 最大出力電力時のωt = pi/2の ipA
と isAの拡大波形
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図 4.17 最大出力電力時のωt = pi/2の ipB
と isBの拡大波形
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図 4.18 最小出力電力時の ωt = 0の ipA
と isAの拡大波形
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図 4.19 最小出力電力時の ωt = 0の ipB
と isBの拡大波形
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4.6 まとめ
本章では，LED駆動電源における一段並列接続したフライバック型コンバータの協調制
御法を提案した。提案する制御法は，参照電流値に応じて各コンバータを協調制御すること
で，オン時間の最小値を 1 µs以上確保しながら，最大出力電流の 10 %～100 %まで電流を
安定に制御できる特長をもつ。
提案する協調制御法と設計手法について述べ，PLECSを用いた計算機シミュレーション
を行った。シミュレーション結果から，協調制御によって LED電流 10 %調光時もオン時間
の最小値 ton minを 1 µs以上とし，安定的に制御できることを明らかにした。
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4章では，調光範囲の拡大を目的に絶縁型のフライバック型コンバータを一段並列接続し，
協調制御する手法を提案した。2つのフライバック型コンバータを LED参照電流値に応じ
て，それぞれ個別に制御することで，最大電流の 10 %まで安定に動作させることを可能と
した。また，最小出力電流時のスイッチング素子のオン時間を 1 µs以上確保している。4章
の協調制御において，駆動電源を安定的に動作させるため，駆動対象の LED照明の順方向
電圧を基に 2つのコンバータの電力比率を決定していた。そのため，電圧制御コンバータと
電流制御コンバータが出力する電力の比率は，100 : 37.5となっている。
本章では，電力変換効率のさらなる向上を目的とし，出力電力を均等化した，新しい協調
制御法を提案する。一段並列接続されたフライバック型コンバータは，LED参照電流値に
応じて，それぞれのコンバータの出力電力が均等となるように制御される。この制御方法に
よって高い電力変換効率を達成し，スイッチング素子の定格を下げることが可能となった。
さらに簡単な制御回路で電源を制御することができる。
フライバック型コンバータを用いて PFC制御するためには，4.3.2節の (4.11)式に示した
ように，交流入力電源の瞬時電圧値に応じて，オン時間を制御する必要があった。この制御
により，入力電流の高調波電流を抑制することができるが，制御が複雑となってしまう。そ
こで，スイッチング素子のオン時間制御について，昇圧型コンバータと同様に，出力電力が
一定の際に，交流電源の瞬時電圧値に依存しない，簡易オン時間制御を検討した。
簡易オン時間制御により，入力電流において高調波歪みが発生するが，IEC61000-3-2の
Class C規格内に抑えられることを確認している。簡易オン時間制御することで，さらに制
御を簡略化できることに加え，昇圧型コンバータ用に設計されたアナログ制御 ICを利用す
ることが可能となる。
PLECSを用いたコンピュータシミュレーションにおいて，提案する制御法の有効性を確
認した。また，試作機を作成し，実験を行った。この実験において，協調制御法を組み込
むまでに至らなかったが，フライバック型コンバータの動作自体は同等なものとして，動
作させることができた。スイッチングには昇圧型コンバータ用 PFC制御アナログ ICである
NCP1608を用いている。実験結果から，LEDの最大電流の 10 %から 100 %の調光範囲にお
いて安定動作することを確認する。
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5.1 均等出力電力による協調制御法
本章で駆動対象とする LED照明は 4章で用いた LED照明と同一であり，図 4.1で示した
LEDモデルを用いる。LEDの I-V特性がダイオードと同等の特性であることを考慮して，電
圧制御ではなく，電流制御とする。本章で用いる一段並列接続の LED駆動電源回路を図 5.1
に示す (33)。上段のフライバック型コンバータを電流制御とすることで，駆動対象の LED照
明を安定して駆動させることができる。
  
QB 
Lf 
Cf C vin 
ipB 
isB 
+ 
+ voB 
iLED 
QA 
voA 
ipA 
isA 
vLED 
is 
vs 
T1 
T2 
Co1 
Co2 
ZCDB 
ZCDA 
Snubber 
Snubber 
Cs 
Ds 
Rs 
Current controlled converter 
Voltage controlled converter 
RCD Snubber 
図 5.1 一段並列接続の LED駆動電源回路
4章で提案した協調制御法において，電圧制御コンバータと電流制御コンバータの出力電
力比率は，LED照明の特性に対応させるため不均一であった。均等ではない条件で駆動電
源を動作させる場合，スイッチング素子の定格電流やトランスの出力電力がそれぞれのコン
バータで異なることになる。電力効率のさらなる向上と回路パラメータ設計の簡単化，およ
び素子のストレス低減を図るためには出力電力の均等化が求められる。
図 5.2に，本章で提案する均等出力電力による，協調制御法の制御範囲を示す。ここで，
電圧制御コンバータの出力電圧は 2つのコンバータの合計した出力電圧の半分となるように，
設計されている。このため，(4.13)式の K1，K2，V∗oB
(
I∗LED
)
は，以下のように算出される。
K1 =
1
2
Vmax − VF
Imax
(5.1)
K2 =
1
2
VF (5.2)
また，(4.16)式は以下のように変更される。
V∗oB
(
I∗LED
)
= 12.5I∗LED + 50 (5.3)
協調制御の制御回路については，図 4.11に示した回路となり，4章の制御回路と同じで
ある。また，参照出力電圧 V∗oBは，LED参照電流値 I∗LEDに対応して，(5.3)式から計算する
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図 5.2 提案する均等出力電力協調制御法における制御範囲
ことができる。4章で示した協調制御法と本章での協調制御法の違いは，V∗oBの算出式であ
る (5.3)式の係数部分である。電圧制御コンバータの出力電力は，4章の協調制御法と比較
して，約 30 %削減されている。このため，本章での協調制御法においては，電圧制御側ト
ランスの定格電力とスイッチング素子の定格電流が削減され，2つのコンバータの出力電力
が均等になり，回路や熱設計が簡単になっている。
5.2 簡易オン時間制御法
4章では，2つのコンバータは CRM動作し，スイッチング素子のオン時間 tonは，入力電
源電流の高調波歪みを改善するように制御されていた。
本章でも，4章と同様に ton時間を 1 µs以上確保し，LED駆動電源を安定的に動作させら
れるようにする。スイッチング素子として用いるMOSFETのゲートにおける寄生のキャパ
シタとMOSFETを駆動するゲートドライバの駆動能力は，スイッチング動作に影響を与え
る。このため，回路定数と tonの関係を明らかにすることは，制御を検討する際に重要な事
項となる。フライバック型コンバータが CRM動作で制御されているとき，スイッチング素
子のオン時間 tonは，4章の (4.11)式より以下のように表せる。
ton var = 2Lp
Pout
ηV2rms
A (5.4)
A=
1 + n√2Vrms sin (ωt)vout

ここでオン時間を ton varと表記したのは，各制御方式におけるオン時間を区別するためであ
る。また，Lpは，トランスの一次側インダクタンス値，Poutは，出力電力，ηは，電力変換
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効率，Vrmsと ωは，入力電源電圧の実効値と角周波数，nはトランスの巻数比で，ns/npで
与えられる。(5.4)式から，オン時間 tonは，入力電源電圧の瞬時値によって変化することが
分かる。
一方，昇圧型コンバータがCRM動作で PFC制御する場合，昇圧型コンバータにおけるオ
ン時間 ton boostは，(4.4)式から以下のように与えられる。
　 ton boost = 2L Pout
ηV2rms
(5.5)
ここで，Lは昇圧型コンバータのインダクタのインダクタンス値である。(5.5)式から，ton
は入力電源電圧の瞬時値に依存しないことが分かる。つまり，一定の Poutと一定の入力電圧
Vrmsであればオン時間は一定となる。昇圧型コンバータによる電流臨界モード動作力率改善
制御 ICは，このような制御を行う駆動電源用に開発されており，広く普及している (67)。
フライバック型コンバータにおいても入力電圧の瞬時値に依存せず，Poutと Vrmsだけに依
存するよう tonを制御する簡易的な制御を用いることもできる。そのような簡易オン時間制
御を行なった場合のオン時間を ton cnstとすると，以下のように表すことができる (29)。
ton cnst =
piLp
2
Pout
ηV2rmsBX
(5.6)
ここで，Bと Xは以下のように表せる。
B =
vout
n
√
2Vrms
(5.7)
X =

1 − piB2 + B
2√
1−B2
(
ln
∣∣∣∣ B+1−√1−B2B+1+√1−B2 ∣∣∣∣ − ln ∣∣∣∣ 1−√1−B21+√1−B2 ∣∣∣∣) when 0 < B < 1
2 − pi2 when B = 1
1 − piB2 + 2B
2√
B2−1
(
tan−1 B+1√
B2−1 − tan
−1 1√
B2−1
)
when 1 < B
(5.8)
図 5.3にオン時間 tonと LED電流 ILEDの関係を示す。この図において，ton varLと ton varH
は，(5.4)式から計算された，LED参照電流値における最小のオン時間と最大のオン時間で
ある。入力電圧の瞬時値によってオン時間が変化する制御を施す場合のトランス一次側イン
ダクタンス値 Lp = 580 µH，巻数比 n = 1/5としている。また，固定オン時間制御の場合の
トランス一次側インダクタンス値 Lp = 232 µH，巻数比 n = 2/3としている。トランス一次
側インダクタンス値 Lpと巻数比 nは，それぞれ最小出力電力時の tonが 1 µs以上，かつ，最
大出力電力時のスイッチング周波数が 30 kHz以上となるように設計している。また，出力
電圧と LED電流の関係は，(5.3)式を満たすように設定されている。
図 5.3から，最大出力電力時において，ton cnstは，ton varLより小さな値となっている。この
ことから，簡易オン時間制御法は，トランスのサイズを小さくできることを示唆している。
図 5.4に，本章で用いるフライバック型コンバータ用の電流臨界モード制御回路図を示
す (29)。この回路図で，“sense”は電圧制御コンバータの場合，間接的に得られた出力電圧値
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図 5.3 LED電流 ILEDと tonの関係 (η = 0.9，Vrms = 100 V)
である。これは，ゼロ電流検出信号 (ZCD)電圧をダイオードで整流し，平均化することで
得られる。ゼロ電流検出信号は，トランスの補助巻き線によって得ることができ，補助巻き
線には，トランスの二次側巻線との巻数比によって決まる係数によって，出力電圧に比例し
た電圧が出力される。
4章で提案した制御法においては，入力電流の高調波歪みを抑制するために，(5.4)式の変
数 Aのための補正ブロックを用いていた。本章においては，この補正ブロックを用いる必
要がないため，図 4.10に記載された補正ブロックを削除している。このため，図 5.4から補
正ブロックを削除している。
  
ref 
sense 
ZCD 
+ 
- R 
S 
Q 
Q 
Delay 
Gate signal 
Idc 
Cc 
PI 
図 5.4 簡易オン時間制御を用いた CRM制御回路
5.3 シミュレーション結果
提案する制御手法の有効性と実用性について，PLECSを用いて検証した。表 5.1に回路定
数を示す。図 5.1の回路において，これらの値を用いてシミュレーションした。シミュレー
ションにおいても，電力変換効率を確認するため，MOSFETのオン抵抗 RMon，ダイオード
の順方向電圧 VDとオン抵抗 RDon，トランスの一次側と二次側の寄生抵抗 RLpと RLsを考慮
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した。出力電圧のリップル値を 3 %以下とするため，平滑キャパシタのキャパシタンス値C1
とC2は，それぞれ 1 mFとした。
表 5.1 回路定数
Item Value
AC source voltage Vrms[Vrms] 100
Source frequency f [Hz] 60
Capacitance of filter capacitor Cf[µF] 0.1
Smoothing capacitance C[µF] 0.5
Smoothing capacitances C1, C2[mF] 1
Forward voltage of rectifier diode VD[V] 0.7
On-resistance of rectifier diode RDon[mΩ] 30
Inductance of filter inductor Lf[mH] 2
On-resistance of MOSFET RMon[mΩ] 30
Primary side inductance of voltage
and current control transformers
Lp[µH] 232
Turns ratio of voltage and current
control transformers
Np : Ns 3 : 2
Primary side resistance of voltage and
current control transformers
RLp[mΩ] 20
Secondary side resistance of voltage
and current control transformers
RSp[mΩ] 20
LED load model Ref. Fig. 4.1 -
Resistance of snubber Rs[kΩ] 75
Capacitance of snubber Cs[nF] 22
図 5.5に LED参照電流値 I∗LED = 1.5 Aのときの提案する協調制御法におけるシミュレー
ション結果を示す。図 5.5において，vsは入力電圧，isは入力電流，vLEDは出力電圧，iLED
は LED電流である。この図から，LED電流の平均値は，LED参照電流値である 1.5 Aと一
致していることが分かる。さらに，CRM動作において，isは正弦波に近い形状をしており，
力率は 0.99となっている。
図 5.6に LED電流が 1.5 Aのときの入力電源電流 isの FFT解析結果を示す。この図から，
入力電流は提案する制御法を用いて，IEC61000-3-2 (68)の規格を満足している。図 5.7にLED
電流が 0.2 Aのときの入力電源電流 isの FFT解析結果を示す。LED電流が 0.2 Aのときでも
規格を満足している。
図 5.8に，LED参照電流値 I∗LEDに対する，電圧制御コンバータの出力電圧の平均値 VoB
と LED電流の平均値 ILEDのシミュレーション結果を示す。実線で示されているのは，(5.3)
式から計算された参照電圧値 V∗oBである。この図から，VoBは，参照値と一致していること
が分かる。また，ILEDが I∗LEDと一致していることが分かる。
図 5.9にオン時間 tonと LED参照電流値 I∗LEDの関係を示す。この図において，ton cnstは，
(5.6)式から計算されたオン時間であり，tonAと tonBは，電流制御コンバータと電圧制御コン
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バータのオン時間のシミュレーション結果である。ton cnstは，図 5.3に用いた条件と同じ条
件で計算したが，効率 ηについてはシミュレーションの結果に合わせて，0.95としている。
図 5.9から，両コンバータの tonの値は，(5.6)式で計算された値と一致しており，設計通り
に制御されていると考えられる。
図 5.10に LED参照電流値 I∗LEDに対する電力変換効率のシミュレーション結果を示す。こ
の図から 4章で提案した協調制御法を用いた場合の最大電力変換効率は，93.5 %(図 5.10の
previously proposed)であることが分かる。また，5.1節で提案した協調制御法を用いた場合
の最大電力変換効率は，約 93 %(図 5.10の proposed1)である。しかしながら，簡易オン時
間を採用した協調制御法を用いた場合の最大電力変換効率は，約 95 %(図 5.10の proposed2)
である。
簡易オン時間を採用した協調制御法における電力変換効率は，4章で提案した協調制御法
や 5.1節で提案した均等電力制御法と比較して，すべての調光範囲で高い結果となった。簡
易オン時間制御した際に電力変換効率が向上するのは，インダクタンス値の低減により漏れ
インダクタンス値を低減でき，さらに巻数比も低減できるため，サージ電圧が下り，スナバ
による損失が低減できるためだと考えられる。これらの結果から，本章で提案する LED駆
動電源の制御法は有用であると言える。
vs 50V/div
is 2A/div
vLED 20V/div
iLED 0.2A/div
10ms/div
I*LED 1.5A
図 5.5 シミュレーション結果：LED参照電流値 I∗LEDが 1.5 Aのときの提案する協調制御法
における各波形
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図 5.6 シミュレーション結果：LED電流の平均値が 1.5 Aのときの入力電源電流の FFT解
析結果
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図 5.7 シミュレーション結果：LED電流の平均値が 0.2 Aのときの入力電源電流の FFT解
析結果
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5.3シミュレーション結果
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図 5.8 シミュレーション結果：LED参照電流値 I∗LEDに対する LED電流 ILEDと出力電圧VoB
の変化
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図 5.9 シミュレーション結果：LED参照電流値 I∗LEDに対するオン時間 tonの変化
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5.4 実機検証
提案する制御法を用いた LED駆動電源の試作機を作成し実験した。試作機において，基
本的な動作確認のため，2つのアナログ制御 IC(NCP1608, On Semiconductor, Phoenix, AZ,
USA)を用いた。この制御 ICを用いることで，簡易オン時間制御を簡単に実現できる。し
かしながらNCP1608で実現できる最小の tonは，1.4µs程度であるため，実験における最小
出力電流は 0.2 Aに制限される。また，この試作機においては，基本動作の確認までの実験
であり，協調制御自体を組み込むまでに至らなかった。このため，どちらのコンバータにつ
いても電圧制御となっており，電流制御ではない。ただし，制御回路は異なるものの，電力
変換回路自体の動作は同一のものであり，電力変換効率等の実験結果は，本来の制御回路を
組み込んでもほぼ同じ結果となると考えられる。トランスのコアには，PQ40 / 40を用いた。
回路定数は，基本的に表 5.1に示した通りである。この試作機において，フィルタ用インダ
クタは，インダクタンス値 Lf = 400 µHのタムラ製作所製鉄合金系ダストチョークコイルを
用いている。入力電圧の平滑キャパシタ Cは，2つの部品に分け，それぞれ 0.47 µFのキャ
パシタンス値のキャパシタをコンバータの直近に配置した。
図 5.11に試作機における回路ブロック図を示す。この回路は，ノイズフィルタ回路，整
流ダイオード回路，フライバック型コンバータ回路，制御回路から構成される。図 5.12に
提案する LED駆動電源の試作機を示す。この実験において，負荷は電子負荷を用いており，
その I-V特性は，図 4.1に示したモデルと同一に設定した。
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図 5.11 試作機における回路ブロック図
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図 5.12 提案する LED駆動電源の試作機
図 5.13に LED電流が 1.5 Aのときの各波形の実験結果を示す。図 5.13に示された各波形
は，上から vs，is，vLED，iLEDである。vsと isの実効値は，それぞれ 98.33 Vrms，2.163 Arms
であった。vLEDと iLEDの平均値は，それぞれ 140.8 V，1.482 Aであった。実験によって得
られたこれらの値は，理論値にほぼ一致している。
図 5.14に LED電流が 0.2 A時の各波形の実験結果を示す。図において，vds1と vds2は，S1
と S2のドレイン–ソース間電圧，vLEDと iLEDは，出力電圧とLED電流である。図 5.14では，
tonは約 1.7 µsとなっている。LED電流が 0.2 Aのとき，電力変換効率 ηは約 85 %で，ton
の実験から得られた値は，この効率における理論値である約 1.4 µsに近い値になっている。
図 5.15，5.16に実験による LED電流が 1.5 A時と 0.2 A時の入力電源電流の FFT解析結
果を示す。LED電流 iLED = 0.2 Aの際の 3次と 5次の高調波が 1.5 A時の値よりも大きい。
これは，アナログ制御 ICの制限によるもので，スイッチング素子QAとQBを正確に駆動で
きていないためだと考えられる。しかしながら，そのような条件下でも提案する制御法によ
る高調波の値は，IEC61000-3-2 (68)の規格を満足している。
図 5.17に実験によるオン時間 tonと LED電流の平均値 ILEDの関係を示す。この図におい
て，実線で表される ton cnst は，(5.6)式から得られるオン時間の計算値であり，tonA と tonB
は，電流制御コンバータと電圧制御コンバータのオン時間の実験結果である。ton cnstの値は，
図 5.3に用いた条件と基本的に同じ条件で計算した結果である。ただし，電力変換効率 ηは，
各出力電流時の実験により得られた効率を用いている。図 5.17から，両コンバータの tonの
値は，(5.6)式から計算された値と一致している事が分かる。
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図 5.18に実験による電力変換効率と LED電流の平均値 ILEDの関係を示す。LED電流が
0.2 Aのとき，電力変換効率は約 85 %であり，シミュレーション結果である図 5.10と比較
すると出力電流が小さい範囲で効率が低下していることが分かる。これは，シミュレーショ
ンにおいて，MOSFETのスイッチング損失を考慮できておらず，その影響によるものと考
えられる。
図 5.19に実験による最大出力時の電力変換効率と入力電源電圧の関係を示す。電力変換
効率はすべての入力電源電圧において，93.5 %以上となっており，Vrmsが 220 Vのときに最
大の効率 94.8 %となった。これらの結果から，提案する LED駆動電源は，主要な国々で使
用する事ができる。
図 5.20に実験による最大出力電力時における損失解析結果を示す。損失解析において，入
力電源電圧 Vrms = 100 Vrmsである。両コンバータは均等出力電力となるように，同じ回路
定数と部品を使用しており，損失解析においては，電圧制御コンバータを代表として解析し
た。半導体素子による損失が全損失の約 75 %を占めている。このため，半導体素子を SiC
で構成すればより高効率となると考えられる。
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図 5.13 実験結果：LED電流が 1.5 A時の各波形
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図 5.14 実験結果：LED電流が 0.2 A時の各波形
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図 5.15 実験結果：LED電流の平均値が 1.5 Aのときの入力電源電流の FFT解析結果
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図 5.17 実験結果：LED電流 ILEDに対するオン時間 tonの変化
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図 5.18 実験結果：LED電流 ILEDに対する電力変換効率 ηの変化
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図 5.19 実験結果：入力電源電圧に対する電力変換効率の変化
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図 5.20 実験結果：最大出力電力時の損失解析
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5.5 まとめ
本章では，出力電力を均等化し協調制御を用いた 200 Wクラスの LED駆動電源を提案し
た。電力変換効率と調光範囲について，4章の課題を克服している。シミュレーション結果
から，提案する簡易オン時間制御法を用いた LED駆動電源の電源電流は IEC61000-3-2の規
格を満足することを確認した。実験結果から，最大出力電力時に 93.5 %程度の電力変換効
率となり，調光範囲 0.2 Aから 1.5 Aで制御可能であることを確認できた。提案する制御方
法を用いた LED駆動電源の試作機は IEC61000-3-2の規格を満足することを確認した。
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本論文では，協調制御を用いた一段並列構成の高輝度 LED照明駆動用電源回路を提案し，
その回路の有用性を明らかにした。
第 1章では，消費エネルギーの増大にともなう化石燃料の枯渇，温暖化ガス排出による気
候変動について述べた。地球環境の保全のため，再生可能エネルギーの導入が進められてい
るが，消費エネルギーの削減も重要であり，省エネルギー化可能な LED照明の普及が重要
であることを述べた。また，LED駆動電源の研究動向について述べた。
第 2章では，LEDの発光原理について説明し，LEDを駆動する電源回路について説明し
た。また，高輝度 LED駆動電源として広く用いられている二段直列接続回路について説明
し，力率改善回路の必要性について述べた。また，二段直列接続回路と比較して，電力変換
効率が優れる一段並列接続回路について説明し，一段並列接続回路による調光制御に関する
課題について説明した。
第 3章では，非絶縁型のDC / DCコンバータと絶縁型のDC / DCコンバータを用いた，一
段並列非絶縁型 LED駆動電源を検討した。出力電力が 400 W級の LED駆動電源について，
設計および実験による検証結果を示した。シミュレーションおよび実験結果から，提案する
協調制御を用いることで，MOSFETのオン時間を 300 ns以上確保しながら LED定格電流の
1 %から 100 %の広範囲で調光できることを確認した。提案する LED駆動電源は従来法と比
較して，最小電流を 87 %以上低減できた。また，LED駆動電源の電力変換効率を改善する
ためにスイッチングデバイスに SiC-MOSFETを用いた実機を構築し，導通損失を低減でき
ることを確認した。最後に，LED電流が低電流な領域における電力変換効率を改善するた
めに可変スイッチング周波数制御法を提案した。実験結果から，可変スイッチング周波数制
御法を用いることで，低電流領域において電力変換効率が改善することを確認できた。
第 4章では，絶縁型のフライバック型コンバータを用いた，一段並列接続絶縁型 LED駆
動電源を検討した。LED駆動電源としての汎用性を確保するため，絶縁型の電源を検討し
た。提案する制御法は，参照電流値に応じて各コンバータを協調制御することで，オン時間
の最小値を 1 µs以上確保しながら，最大出力電流の 10 %～100 %まで電流を安定に制御で
きる特長をもつ。提案する協調制御法と設計手法について述べ，計算機シミュレーションを
行った。シミュレーション結果から，協調制御によって LED電流 10 %調光時もオン時間の
最小値を 1 µs以上とし，安定的に制御できることを明らかにした。
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第 5章では，簡易オン時間制御を用いた絶縁型の一段並列接続型 LED駆動電源を検討し
た。電力変換効率のさらなる向上を目的とし，出力電力を均等化した，新しい協調制御法を
提案した。電力変換効率と調光範囲について，4章の課題を克服している。シミュレーショ
ンによる検証から，提案する制御法を用いた LED駆動電源の電源電流は，IEC61000-3-2の
規格を満足することを確認した。実験結果から，最大出力電力時に 93.5 %程度の電力変換
効率となり，調光範囲 0.2 Aから 1.5 Aで制御可能であることを示した。提案する制御方法
を用いた LED駆動電源の試作機における電源電流が IEC61000-3-2の規格を満足することを
確認した。
以上より，提案した協調制御を用いた一段並列構成の高輝度 LED照明駆動用電源回路の
有用性を明らかにした。本研究における今後の検討課題として以下があげられる。
• 3台以上のコンバータの協調制御による組み合わせ拡張の検討
• 調光の応答性改善による光通信への応用検討
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